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Depuis le début des télécommunications, la génération du signal a été I'un des problèmes 
majeurs. Très tôt, la multiplication de fiéquence a été utilisée POLK la génération de 
signaux. Cette technique permet d'obtenir et d'utiliser les harmoniques d'un signal à une 
fiéquence fondamentale. Un multiplicateur de fiéquence est donc un circuit qui génère à 
sa sortie des multiples entiers du signal d'entrée. Par sa nature' le multiplicateur est un 
circuit actif. 
De nos jours, le multiplicateur de fréquence est largement utilisé à des Wquences 
millimétriques. -Les liens de communications point à point, les systèmes de 
c f i m ~ c à ~ ~ u m  aazczLe5, les P&..j & Cùriur-c'aGI)n ci radarS anG- 
collision ne sont que quelques exemples de systèmes fonctionnant à des fiéquences 
millimétriques oh le multiplicateur peut trouver place, essentiellement dans les sources de 
signaux. Cependant, le multiplicateur de fiéquence demeure aussi utilisé dans des 
applications à plus basse Wquence telles que les synthétiseurs de Wquence et les radars. 
D'autre part, il y a le guide diélectrique non rayonnant NRD. Ce dernier est une ligne de 
transmission qui présente de faibles pertes aux fiéquences millimétriques et un coût 
raisonnable. Phsieurs composants passifs ( fikes, coupleurs.. .) ont été conçus avec le 
guide NRD. Cependant, les circuits actifs utilisant Le guide NRD n'ont pas encore vu le 
jour. 
Dans le cadre de ce projet, l'intégration d'un multiplicateur de fkéquence planaire au 
guide NLRD est abordée pour la première fois. La conception d'un doubleur et tripleur à 
28 GHz en technologie hybride microruban et guide NRD est proposée. Le choix de la 
fiéquence à 28 GHz a été fait à cause de l'attribution de cette fréquence aux systèmes de 
communications locales muhipoints 'LMCS' (Local Multipoint CommULiication 
Systems). La bande de fiéquence LMCS est 25.35 GHz à 28.35 GHz. 
La conception d'un tel dispositif a été faite en trois étapes. La première étape est la 
conception du doubleur et du tripleur en technologie planaire. La seconde étape est la 
conception d'une transition microruban-NRD à 28 GHz. La troisième étape est 
l'intégration du circuit planaire au guide N'RD. Il est évident que des tests et mesures ont 
été faits à chaque étape de la conception pour corroborer l'étude théorique et valider les 
simulations. 
Les résultats obtenus sont globalement satisfaisants et con£ïrment la faisabiIité de circuits 
hybrides utilisant la technologie microruban et le guide NRD. 
ABSTRACT 
Since the very beginning of telecommunications, signai generation has been a major 
problem. At a very early stage, fiequency multiplication was used to generate signais. 
This technique enables us to obtain and to use the harmonies of a signal at a fundamental 
fiequency. A fiequency multiplier is therefore a circuit which generates at its output 
entire multiples of the entry signal. By its nature, the multiplier is an active circuit. 
Nowadays, the fkequency multiplier is widely used at millimeter-wave range. The point 
to point cornrnunication Links, satellite communication systems, local communication 
n e ~ o r k s  and anti-collision radars are merely examples of systems fûnctioning at 
millimeter wave fkequencies where the multiplier c m  h d  its place, essentidy in signal 
P V  - so-ufCcS. N~v&~&ss, &z ikiipefi~y i i i -d i iph~ dso r t t m h  useru m iower fiequency 
applications such as fiequency synthesizers and radars. NSO, there is the non radiative 
dielectric (N'RD) guide. This guide is a transmission line which presents low millimeter 
wave frequency loss and reasonable cost. Many passive components (filters, couplers, 
etc ...) have been designed with the NRD guide. However, frequency multiplier involving 
the NRD guide technology have not been reported so far. 
Throughout this project, the integration of a planar fiequency multiplier with NRD guide 
is proposed for the first t h e .  The design of a doubler and tripler at 28 Ghz in hybrid 
technology microstrip and NRD guide is made. The fiequency band at 28 Ghz has been 
selected because of the allocation of this fiequency to the system of local 
communications "LMCS" (Local Mobile Communication System). 
The design of such a device has been done in three steps. The first step is the design of a 
doubler and tripler in planar technology. The second step is the design of a transition 
microstrip - NRD at 28 Ghz. The third step is integration of planar circuits with NRD 
guide components. It is obvious that tests and measures were done at every steps of the 
design in order to corroborate the theoretical studies and validate the simulations. 
The obtained resdts are globdy satisfactory and cab the feasibility of hybrïd circuits 
using the microstrip technology and the NRD guide. 
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CHAPITRE 1 : Le multiplicateur de fréquence 
1.1 Introduction 
Durant la deuxième guerre mondiale, les premiers multiplicateurs de fréquence ont vu le 
jour. À cette époque, leur conception était basée sur des diodes en Germanium ou sur des 
diodes Point-Contact en Silicon. Ce n'est qu'à l'arrivée des diodes P-N que le 
multiplicateur connût son vrai envol. 
Autour des années 60, Burckhard [II a établi des règles générales de conception de 
multiplicateurs réactifs. Sa méthode analytique se base sur des tables normalisées pour 
concevoir des multiplicateurs utilisant des diodes Varactor. 
La méthode de Burckhard comporte plusieurs simplifications et avoue ses limites aux 
fiéquences millimétriques principalement par son manque de précision. 
Le déploiement de l'informatique et la mise au point de logiciels de CAO adaptés aux 
circuits micro-ondes permettent une conception rigoureuse de circuits nomlinéaires et 
entre autres des multiplicateurs de fiéquence. La méthode d'équilibrage harmonique 'HB' 
implantée dans le logiciel de CAO 'MDS' est une méthode efficace pour concevoir de 
tels circuits. 
Dans ce chapitre, un aperçu général des multiplicateurs de fiéquence est présenté. Le 
modèle équivalent des diodes et la description de la méthode d'équilibrage harmonique 
sont aussi inclus dans ce chapitre. 
1.2 Classification des multiplicateurs de fréquence 
Pour concevoir LUI multiplicateur de fiéquence, l'utilisation d'un composant non-linéaire 
est nécessaire. Le composant utilisé dans la multiplication de fiéquence doit avoir une 
forte non-linéarité et des propriétés électriques répétables et stables en plus d'avoir une 
fiéquence de coupure supérieure à la fréquence de sortie. Les diodes Scho*, Varactor 
et Step-Recovery (SRD) sont fréquemment utilisées dans les générateurs d'harmoniques 
aux fréquences micro-ondes. 
11 y a deux classes de multiplicateurs à diode, les multiplicateurs réactifs et les 
muitiplicateurs résistifs. 
Le multiplicateur résistif ufilise la non-linéarité résistive du composant non-linéaire. Dans 
c&e c P ~ ~ g û ï ~ 4  ~~~u~~~~ les ~ - ~ ~ p ~ c z ~ c - & - s  .& ah& çc~ïG~&y. CZS IIId*iPGC*ic-uJ 
ont la réputation de pouvoir opérer sur une large bande et d'être facile à adapter. De plus 
ils sont moins sensibles aux variations de charge donc plus stables que leurs homologues 
réactifs. Néanmoins, ils présentent plus de pertes de conversion et génèrent plus de bruit. 
Le multiplicateur réactif utilise la capacité non-linéaire de la diode. Les diodes Varactors 
sont utilisées dans ce genre de multiplicateur pour générer des harmoniques d'ordre 4 au 
maximum. Pour des harmoniques d'ordre supérieur à 4, on utilise les diodes SRD. Il est 
vrai que les multiplicateurs réactifs présentent moins de pertes de conversion et moins de 
bruit que les multiplicateurs résistifs mais ils opèrent sur une bande très étroite et 
souffrent d'une grande sensibilité aux conditions d'opérations et parfois même de 
problèmes de stabilité. 
En pratique, les diodes destinées à la multiplication de fkéquence possèdent une non- 
linéarité résistive et capacitive. Ainsi, la classification du multiplicateur dépend plus de la 
non-linéarité dominante dans le processus de multiplication. 
En plus des diodes, les transistors (FET) sont parfois utilisés dans la conception des 
multiplicateurs de fiéquences. Cependant, leur utilisation demeure très limitée. Ce genre 
de multiplicateur ont l'avantage d'opérer sur une large bande en plus d'ofEr un gain de 
conversion supérieur à 1. Le fait que les fonctions d'amplification et de génération de 
signal sont habituellement séparées Limite l'utilisation des transistors dans les 
multiplicateurs de fiéqueme. Ainsi, le signal RF est généré, à l'aide d'une diode, à faible 
puissance et ampliné ensuite par un transistor. En séparant ces deux fonctions, on éloigne 
les composants qui génèrent de la chaleur de ceux qui en sont sensibles en plus de limiter 
Ia puissance des signaux indésirés à la sortie. 
1.3 Principe d'opération d'un multiplicateur de fréquence 
Les figures 1.1 et 1.2 montrent comment une résistance et une capacité non-linéaires 
peuvent convertir un signal à une seule harmonique en un signal contenant des multiples 
de l'harmonique du signal d'entrée. 
Figure 1.1 : Principe de fonctionnement d'un multiplicateur de fiéquence employant une 
résistance non-linéaire 
Figure 1.2 : Principe de fonctionnement d'un multiplicateur de fiéquence employant une 
capacité non-linéaire 
Mathématiquement, la relation courant-tension dans le cas d'une résistance nodinéaire 
et la relation charge-tension dans le cas d'une capacité peuvent s'écrire sous la forme 
d'une série de puissance autour du point d'opération DC. 
Ainsi : 
I(Vdc + AV) = a0 + a l  .AV + a 2 . ~ ~ ~  + a3 .Av3. .. . (1 -1) 
Qvdc  + AV) = bO + bl .AV + b2.Av2 + b3.~V-' .  . . ( 1 -2) 
La tension 'petit signai' appliquée à l'entde de la diode est de la forme : 
AV=V~.COS(W~S) (1 -3) 
En insérant I'équation 1.3 dans 1.1 et 1 -2, on obtient une relation qui est de la forme : 
I(t) = IO + Il  .cos(w,.t) + 12.cos(2.w,.t) + 13 .cos(3.wo.t)+ . . . (1 -4) 
Q(t) = QO+Q 1 .cos(wo.t)+Q2.cos(2.wo.t) + Q3.cos(3.wo.t)+ . . . (1 -5) 
Le multiplicateur de fiéquence doit donc comporter l'élément non-linéaire (diode) et des 
nitres qui permettent de sélectionner l'harmonique désirée. 
On remarque que l'ordre de multiplication est limité par le degré des équations 1.1 et 1.2. 
Ceci est vrai si on ne tient pas compte de la caractérÏstique d'un mélangeur que joue un 
élément non-linéaire. 11 est ainsi possible de générer des harmoniques supérieures a 
l'ordre du polynôme en permettant le mélange fiéquentiel de sous composantes 
appropriées. 
Supposons qu'on a une non-linéarité d'ordre carré. On peut constriire un tripleur de 
fréquence en permettant le mélange de la fondamentale et de la deuxième harmonique. 
Cette opération est possible à l'aide d'un circuit résonnant à la deuxième harmonique 
qu'on appelle ' Idler' . 




Zout Pn = ZLIn 
2 
Figure 1.3 : Circuit équivalent d'un multiplicateur de fiéquence 
Ce circuit convertit un signal sinusoïdal Vg de fiéquence angulaire wg en un signal de 
fiéquence angulaire n.wg OU n est l'ordre de multiplication. 
Les paramètres suivants sont habituellement utilisés pour décrire et comparer les 
propriétés des multiplicateurs de fkéquence. 
Pertes de conversion et ~uissance d'entrée maximale 
- - 
Les multiplicateurs de fiéquence utilisent des diodes semi-conductrices qui présentent des 
pertes. De ce fait, la puissance de sortie d'un multiplicateur est inférieure à la puissance 
injectée. La perte de conversion utilisée pour caractériser les multiplicateurs de Wquence 
est définie comme étant la puissance de source disponible Pg sur la puissance de la dm. 
harmonique Pn délivrée à la charge. 
La perte de conversion est exprimée en dB. En se référant à la définition des pertes de 
conversion, 
On peut aussi parler d'efficacité de conversion EC exprimée en pourcentage. 
EC est le rapport de la puissance de sortie Pn sur la puissance de source disponible. 
Pn 
EC = -.200% 
pg 
(1 -7) 
Dans le design d'un multiplicateur de fiéquence, on cherche à minimiser les pertes de 
conversion. Celles-ci dépendent grandement de la puissance injectée. De ce faif la courbe 
des pertes de conversion en fonction de la puissance d'entrée est toujours jointe aux 
caractéristiques d'un multiplicateur. D'autre part, la puissance d'entrée maximale est 
limitée par la diode et doit donc être mentionnée dans les spécincations du multiplicateur. 
Largeur de bande 
La largeur de bande est définie comme étant la bande de Wquence à l'entrée ou à La 
sortie dans laquelle ie multiplicateur préserve des performances jugées acceptables. La 
largeur de bande est établie en douant une certaine augmentation dans les pertes de 
conversion ALn 
Figure 1.4 : Largeur de bande d'un multiplicateur de fiéquence 
Si on a des pertes de conversion telles que décrites à la figure 1.4, la largeur de bande est 
alors égale à : 
B=fgmax-fgmin 
Propriétés de conversion du bruit 
Le signal d'excitation du multiplicateur contient dans les situations pratiques du bruit. Ce 
dernier est lui aussi sujet à la conversion de fiéquence. De plus, le composant non-linéaire 
génère du bruit. Il est donc important de prédire le bruit à la sortie du dispositif. 
Spectre du signal de sortie du muitiplicateur 
L'élément non-linéaire génère un spectre d'harmoniques. Dans un bon multiplicateur, 
l'harmonique désirée est bien hltrée. Toutefois, d'autres harmoniques non désirées se 
retrouvent à la sortie du multiplicateur. Ces dernières peuvent affecter le bon 
fonctionnement des systèmes où le multiplicateur est utilisé. Il est donc nécessaire de 
spécifier le niveau de puissance relative de toutes les harmoniques non désirées par 
rapport à l'harmonique désirée. 
1.5 Topologies de base des multiplicateurs de fréquence à diode 
Un multiplicateur de fiéquence comporte en plus des composants non-linéaires des filtres 
et des circuits d'adaptation à l'entrée comme à la sortie. Les nItres d'entrée et de sortie 
laissent passer les signaux d'entrée et de sortie respectivement et rejettent les 
harmoniques non désirées. 
Plusieurs topologies de multiplicateurs à diode existent. Les plus fréquemment 
rencontrées sont les multiplicateurs simples à une diode ou les multiplicateurs à structure 
L..l---&.. A -1.-:-.- J:-A-" 
UCUUUGCG a ~ L C W L G L U S  CUUUGS. 
1.5.1 Multiplicateurs de fréquence à une diode 
Comme son nom l'indique, ce multiplicateur utilise une seule diode. Cette dernière peut 
être montée soit en série soit en paralièle (shunt). Les schémas de ses multiplicateurs se 
trouvent à la figure 1.5 
Zdi Zdo Zout 
b) Zin Zdi Zdo Zout 
.J 1 .J 
L r  , .J L 
filtre de sortie 
J 
filtre d'entrée - et et 





Figure 1.5 : Schémas d'un multiplicateur de Wquence d'ordre n 
(aj diocie en série, @j ciiode en paraiièie 
Les impédances importantes du circuit sont aussi mises en évidence . 
Zs : impédance de source. 
Z, : impédance de charge. 
Zdi : impédance vue par la diode du côté de la source. 
Zdo : impédance vue par la diode du côté de la charge. 
Zi : impédance d'entrée de la diode à grand signal. 
Zo : impédance de sortie de la diode à grand signal. 
Zin : impédance d'entrée du multiplicateur. 
Zout : impédance de sortie du multiplicateur. 
r' i 
Zi Zo 
Pour minimiser les pertes de conversion dans le circuit 'a' de la figure 1.5 (diode en 
série), il faut d'une part éviter les pertes de signal d'entrée dans le circuit de sortie 
représenté par Zdo et d'autre part éviter les pertes de signal de sortie dans le circuit 
d'entrée représenté par Zdi. Dans le cas idéal, ceci équivaut à : 





P n ~ ~  
Zdo(&)=O et Zdi(n.f,)=O 
L'impédance vue dors par la diode du côté de la charge a la fiéquence d'entrée équivaut 
à un court-circuit, et l'impédance vue par la diode du côté de la source à la fiéquence de 
sortie n.fo équivaut à un court-circuit. 
Le même raisonnement peut être appliqué au circuit 'b' de la figure 1.5 (diode en shunt). 
Dans ce cas, on a : 
Ydo(fO)=a et Ydi(n.fo)=o 
La diode voit du côté de la charge un circuit ouvert à f, et voit du côté de la source un 
circuit ouvert à n.c. 
Supposons que le signal d'entrée Vg est un signal sinusoïdal. 
Vg(t)= lVglP 
Vg est l'amplitude complexe de la source. 




Figure l .6 : Circuit équivalent de Thévenin d'un multiplicateur de fréquence 
Le courant et la tension aux bornes de la diode peuvent être exprimés en termes de série 
de Fourier. 
~d( t )=l~~(n)  .@I 
Vd(t)= IZV(II) 
La connaissance du courant qui traverse la diode et de la tension aux bornes de la diode 
nous permettra de déterminer les propriétés du multiplicateur. L'équilibrage harmonique 
est justement une analyse non-linéaire qui permet de trouver Id et Vd. 
1.5.2 multiplicateurs à structure balancée 
L'idée de combiner plusieurs diodes soit en série soit en parallèle permet de monter en 
puissance. En effet, en connectant m diodes identiques en série, on obtient un dispositif 
dont la tension de claquage est rn fois plus grande que la tension de claquage d'une seule 
diode. Aussi en connectant m diodes en parallèle, on peut avoir un courant m fois 
supérieur diminuant par le fait même de m fois l'impédance vue par la source. 
Les multiplicateurs à structure balancée à plusieurs diodes permettent donc d'augmenter 
la puissance de sortie mais aussi d'éliminer certaines harmoniques non désirées. Cette 
dernière caractéristique rend leur utilisation plus fréquente. 
On retrouve deux sortes de multiplicateurs à structure balancée, ceux où les diodes sont 
sous forme adparallèle et ceux où elles sont connectées en antisérie. 
Le multiplicateur à structure balancée avec diodes antiparallèles 
La connexion antipardèle est montrée à la figure 1 -7. 
-- 
Figure 1.7 : Connexion antiparallèle des diodes 
Selon la polarité de la diode (figure 1.8), nous défissons la relation tension-courant dans 
chaque cas. 
La relation de tension-courant d'une diode peut s'écrire : 
cas (a) 1 = f 0  = a ~  + b.v2+c.v3+d.v4 + .... 
La courbe caractéristique VV d'une diode est en général asymétrique. En inversant la 
polarité, on obtient : 
cas (b> 1 = f(-V) = -a.V + b.v2 - c.V3 + d.V4 - ...- 
En inversant la diode tout en gardant les mêmes conventions sur le courant et la tension, 
on peut écrire : 
cas (c) 1 = -f(-V) = a . ~  - b.v2+ c.v3- d.v4 + .... 
cas (a) cas@) cas(c) 
Figure 1.8 : Polarités de la diode 
Dans une connexion antiparallèle, 
I=IA+r, 
I,= a Y  + b.v2+ c.v3+ d.V4 + .... 
IB= a.V - b.v2+ c.V3- d.V4 + .... 
donc I= 2a.V + 2c.v3 + . . . . 
On remarque que le courant ne contient que des composantes impaires. 
À l'intérieur de la boucle, on a : 
Iboudc = IA = -IB 
Ainsi, les composantes du courant d'ordre impair n'existent pas car il est impossible 
d'avoir aV=-a.V et c.v3=c.V3 à moins que V=O. 
La boucle ne contient donc que les composantes d'ordre paires. 
Un multiplicateur de fréquence à structure balancée avec diodes antiparaüèles rejette 
donc les harmoniques paires et ne permet qu'un ordre de multiplication impair. 
On peut utiliser la configuration antiparallde pour faire soit un multiplicateur résistif ou 
réactif. Cependant, le fait de ne pas pouvoir obtenir une structure parfaitement balancée à 
cause des diodes qui ne sont pas identiques sur le plan réel, limite l'utilisation d'une telle 
configuration dans les multiplicateurs réactifs. 
a Multiplicateur à structure balancée avec diodes antiséries 
La connexion antisérie de deux diodes identiques est montrée à la figure 1.9. 
Figure 1 -9 : Connexion antisérie des diodes 
À cause de la symétrie du circuit, VA=VB=V 
De plus, I,=I,+I, 
D'après la figure 2 -7 : 
Donc, 
IL= 2b.V2 + 2d.V4 + . . . . 
On ne retrouve donc à la sortie que les composantes de courant d'ordre pair. 
Un multiplicateur de fiéquence a structure balancée avec diodes antisénes rejette les 
harmoniques impaires et ne permet qu'un ordre de multiplication pair. 
Vue que nous ne recherchons pas une puissance élevée à la sortie, et vue l'ordre de 
multiplication (2 et 3), nous utiliserons une configuration simple à une seule diode. 
1.6 Méthode d'équilibrage harmonique 
Pour faire l'analyse de nos multiplicateurs de fiéquence, nous avons utilisé la méthode 
d'équilibrage harmonique implantée dans le logiciel de CAO pour circuits micro-ondes 
MDS. 
En effet, 'Harmonie Balance' HB est l'outil par excellence pour 1 'analyse de circuits 
ù0ù-~2&-5s. r z  2jt appzc2bh üii+ IagF vari& non-ihéaires 
tels que les amplificateurs, les oscillateurs et les multiplicateurs de fréquence. 
HI3 consiste à séparer la partie linéaire du circuit de sa partie non-linéaire. L'analyse de la 
partie linéaire se fait dans le domaine fiéquentiel tandis que l'analyse de la partie non- 
héaire se fait dans le domaine temporel. 
On a le circuit non-linéaire de la figure 1.10 : 
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Figure 1.1 1 : Un circuit non-linéaire divisé en partie linéaire et non-linéaire 
Ainsi, le circuit non-linéaire est divisé en partie héaire et non-linéaire. Les impédances 
de source et de charge sont absorbées dans la partie linéaire. 
Le circuit de la figure 1.1 1 est adéquatement analysé quand le courant et la tension à 
chaque port sont cornus dans le domaine temporel. 
Une autre alternative est de connaître le spectre fkéquentiel de V et de 1 puisque une 
transformée de Fourrier permet de passer du domaine fréquentiel au domaine temporel. 
Par exemple, en connaissant le spectre fiéquentiel des tensions à tous les ports, on peut 
utiliser la matrice d'admittance Y de la partie linéaire pour trouver le courant 1. Par une 
transformée de Fourrier inverse du courant , on obtient le courant dans le domaine 
temporel. 
D'autre part, à partir de V, on peut trouver le courant Î dans la partie non-linéaire par la 
relation caractéristique du composant non-linéaire Î=fa(V). 
La méthode de solution consiste à trouver un vecteur solution V qui génère les mêmes 
couraflts dans les deux parties, linéaire et nodinéaire, du circuit . Autrement dit, il faut 
trouver le vecteur V qui permet d'avoir I+Î=o. 
Pour résoudre ce genre de problème, HB utilise la méthode de Newton. Cette méthode 
nécessite que la fonction I,(V) soit continue et ait une valeur unique. C'est le cas pour 
une diode Schottky ou Varactor. 
1.7 Modèle équivalent des diodes 
Nous avons utilisé deux sortes de diodes pour concevoir nos multiplicateurs. Pour le 
doubleur et le tripleur résistifs, on a utilisé des diodes Schottky de marque HP. Pour le 
tripleur réactif, on a utilisé une diode Varactor à jonction P'N de marque METELLICS. 
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diode Varactor présente une variation de capacité plus importante que celIe de la diode 
Schotîky combinée à une résistance plus faible. 
La courbe 1-V d'une diode Schottky ou Varactor est montrée à la figure 1.12. 
Figure 1.12 : Courbe I(V) d'une diode S c h o w  ou Varactor 
Le doubleur et le tripleur résistifs utilisent la diode Schottky dans la région 1. 
Le tripleur réactif utilise la diode Varactor dans la région II. 
La diode dans le doubleur et le tripleur résistifs passe en conduction contrairement à la 
diode Varactor dans le tripleur réactif. 
Le modèle équivalent simplifié de la diode Schottky dans la région I est présenté à la 
figure 1.13. 
k d e l e  r i q l  if i e  d'une diode schattky 
Figure 1.1 3 : Modèle simplifié d'une diode Schottky (région 1) 
Le courant circulant dans la diode s'exprime par l'équation suivante : 
Le fait que la diode passe en conduction fait en sorte que Rs passe de R à r avec R . x  
Cette variation de résistance est bien pius importante que celle de la capacité de jonction 
Cj. Cette dernière demeure pratiquement constante dans la région 1. 
Le modèle équivalent simplifié de la diode Varactor dans la région II est présenté à la 
figure 1.14. 
thdele simplifie d'une diode varactor 
Figure 1.14 : Modèle simpliné d'une diode Varactor (région II) 
OU G 0 . 6 ~  et ~ 0 . 4 5  pour la diode choisie. 
Dans la région II, la diode ne conduit pas. Rs reste donc constante. Cependant, une 
variation dans la capacité de jonction Cj est présente. 
1.8 Limites théoriques des multiplicateurs de fréquence à diodes 
Supposons qu'on excite notre multiplicateur par deux signaux : 
vg(t)=~e(V~.&~@j et ~ o ( t ) = ~ e ( v o . & ~ ~ ~  
Vg représente le signal d'intérêt et Vo peut représenter le bruit. 
Lorsque ces deux signaux sont appliqués à l'entrée du multiplicateur, les Wquences 
résultantes sont : 
% = m.fo + n-fg (1.1 1) 
Le circuit équivalent du multiplicateur peut être présenté de la manière suivante : 
Figure 1.15 : Circuit équivalent d'un multipLicateur de fréquence avec séparation des 
impédances et des filtres 
La diode est connectée en paraliéle, du côté gauche, avec les sources de signai Vg et Vo 
ainsi qu'une source DC avec leur impédance respective Zg=Z,,  Zo=Z,, et ZDC=ZO,o. Du 
I I I 
côté droit, on retrouve les impédances présentées à la diode à chaque fréquence produite 
par le processus de multiplication. 
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Adoptons la convention suivante : 
- Une puissance foumie à la diode est une puissance positive. 
- Une puissance délivrée par la diode est une puissance négative. 
1.8.1 Limites du multiplicateur de fréquence résistif 
D'après [2], les relations de puissance pour une résistance non-linéaire positive T 
les conditions suivantes: 
La somme totale des puissances n'est jamais négative ce qui assure la stabilité du 
multiplicateur. La diode ne produit donc pas plus de puissance qu'elle n'en reçoit. 
Prenons le cas d'un multiplicateur de fiéquence résistif d'ordre n. Supposons que celui-ci 
ne génére que la fiéquence n.fg. O n  ne retrouve donc que la puissance d'entrée P, et la 
puissance n-fg. 
On a donc m=O. 
D'après l'équation 1.17, Po,, + n2 P,, 2 O (1.18) 
On suppose qu'il n'y a aucune perte par réflexion à l'entrée du dispositif et à Ia sortie de 
la diode. 
Ainsi, Po,, = Pg et Po, = - PL (Po, < O car c'est une puissance délivrée par la diode) 
Donc, 
L'équation 1.1 7 devient : 
d'où Ln(dB) 2 1 O log(n2) (1 -2 1) 
L'équation 1.20 démontre que les pertes de conversion dans un multiplicateur de 
fréquence résistif sont toujours supérieures à 1 010g(n2). 
Pour un doubleur résistif, L2 5 6 dB 
Pour un tripleur résistif, L, 2 9.5 dB 
1.8.2 Limites du multiplicateur réactif 
Dans le cas d'un multiplicateur réactif, la diode de la figure 1.15 peut être représentée par 
une capacité non-linéaire. Dans le cas idéal, la diode Varactor ne présente pas de pertes 
@=O). 
D'après [3], pour une capacité, on a la relation de puissance suivante : 
Supposons que le multiplicateur réactif d'ordre n ne génère que la fiéquence n.fg. 
On ne retrouve donc que la puissance d'entrée Po., et la puissance Po, à la fkéquence mfg. 
donc, Po,, + Po, = O (1 -23) 
On suppose qu'il n'y a aucune perte par réflexion à l'entrée du dispositif et à la sortie de 
la diode. 
Ainsi, Po,, = Pg et Po,= - PL (Po, c O car c'est une puissance délivrée par la diode) 
Donc, 
L'équation 1.23 devient : 
Pg-PL = O  
D'après l'équation 1.25, le multiplicateur réactif ne présente aucune perte de conversion 
dans le cas idéal, 
En pratique, la diode et Les circuits d'adaptation présentent des pertes. Les pertes de 
conversion dans un multiplicateur réactif sont alors supérieures à O dB. 
Le multiplicateur réactif présente alors moins de pertes de conversion que son homologue 
résistif. Néanmoins, pour obtenir le minimum de pertes de conversion dans un 
multiplicateur réactif, il faut s'assurer d'avoir une adaptation parfate à l'entrée et à la 
sortie de la diode. La diode présente une impédance pratiquement capacitive ce qui rend 
son adaptation très difficile. 11 en résulte un multiplicateur à très faible largeur de bande. 
Dans le cas d'un multiplicateur réactif, on utilise la diode dans la région d'opération II 
(figure 1.12). Son modèle peut être représenté par une capacité Cj en série avec une 
résistance Rs (figure 1.14). 
Ainsi, le facteur de qualité d'une diode Varactor s'écrit comme tel : 
Habituellement, Rs est très petite ( Rs=m ). 
Dans Ie cas idéal, Rs=O donc Q tend vers l'infini. 
Ainsi les circuits d'adaptation à l'entrée et à La sortie devraient aussi avoir un facteur de 
qualité élevé ce qui limiterait sévèrement la largeur de bande. 
1.9 Conclusion 
Dans ce chapitre, on a donné un aperçu général sur les multiplicateurs de fréquences, Leur 
fonctionnement. Nous avons aussi abordé Le modèle équivalent des diodes et la 
description de la méthode d'équilibrage harmonique utilisée pour simuler Les circuits non- 
Linéaires. 
CHAPITRE 2 : Le doubleur 14-28 GHz 
2.1 Introduction 
Pour concevoir le doubleur de fiéquence, nous avons opté pour un multiplicateur résistif. 
Nous utiliserons donc la diode comme résistance non-linéaire. Un multiplicateur résistif 
présente certes plus de pertes de conversion que le multiplicateur réactif mais sa stabilité 
et sa largeur de bande sont meilleures que celles du multiplicateur réactif. Ces deux 
propriétés faciliteront sa conception mais aussi son intégration au guide NRD. 
Pour le design du doubleur, on s'est basé sur la méthode analytique présentée dans 141. 
Cette méthode demeure approximative mais donne un circuit de départ facilement 
optimisable sur MDS. 
Dans ce chapitre, l'analyse approximative et les étapes de conception du doubleur résistif 
en technologie planaire sont présentées. 
2.2 Caractéristiques de la diode Schottb 
Pour concevoir le doubleur résistif, nous avons utilisé une diode Schottky de marque 
N[P(HP-HSCHS3 18) en configuration Beam lead. Les caractéristiques de cette diode sont 
données à l'annexe A. 
Pour mettre en évidence la varÏation de la résistance de la diode utilisée, nous avons tracé 
sur un abaque de Smith le paramètre SI1 de la diode simulé à dinérentes tensions de 
polarisation. Cette simulation a été possible grâce au modèle exact de la diode fourni par 
le fabricant sous forme de paramètres Spice. Le logiciel MDS extrait le modèle exact de 
la diode à partir de ces paramètres (Voir l'annexe C). 
Le circuit qui nous permet d'obtenir les paramètres S de la diode est rnoneé à la figure 
2.1. Pour chaque valeur de Vc, on calcule S 1 1. 
Figure 2.1 : Circuit 'MDS' utilisé pour simuler les paramètres S de la diode HP 
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Les dénnitions des paramètres Spice utilisés (figure 2.1) sont données dans l'annexe C .  
Les paramètres S 1 1 de la diode sont tracés sur l'abaque de Smith de la figure 2.2- 
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Figure 2.2 : Paramètres S I 1 de la diode HP en fonction de la tension de polarisation 
On remarque que lorsque la tension de polarisation de la diode est entre 0.8 et 0.225, le 
paramètre SI1 se promène sur plusieurs cercles de résistance constante, ce qui laisse 
présager une variation de Rs. 
Pour illustrer la variation de Rs, nous avons tracé dans la figure 2.3 la partie réelle de 
l'impédance d 'entrée de la diode en fonction de sa tension de polarisation. 
Figure 2.3 : Fariit: réeiie de i'impe9anct: de ia diode en fonction de ia tension de 
polarisation 
À Vc=0.8 V , Rs= 9.5 C2 
À Vc=0.45 V , Rs= 22.8 R 
À v c s o . ~ ~ v , R s = ~ ~  
En effet, pour une tension de polarisation située entre 0.225 V et 0.8 V, la résistance de la 
diode est très non-linéaire. 
2.3 Analyse approximative du doubleur résistif 
Le schéma bloc d'un multiplicateur résistif est montré à la fimgure 1 1. 5 .a. 
Le bon fonctionnement du doubleur dépend grandement des filtres et des circuits 
d'adaptation à l'entrée et a la sortie de la diode. 
Le bloc d'entrée doit adapter la source à la diode à la Wquence fondamentale pour éviter 
les pertes par réflexion. De plus, il doit court-circuiter la diode a la fréquence de sortie 
pour éviter de perdre une partie du signal de sortie dans le réseau d'entrée. 
Le bloc de sortie doit adapter la charge à la diode. De plus, ii doit court-circuiter la diode 
à la kéquence fondamentale pour éviter toute perte du signal d'entrée dans le réseau de 
sortie. 
En pratique, ces conditions ne peuvent pas être rencontrées toutes à la fois et une 
augmentation des pertes de conversion est prévisible par le fait même. 
Il faut donc trouver les impédances Zdi et Zdo qu'on doit présenter à l'entrée et à la sortie 
de la diode, 
L'analyse qui suit est une analyse approximative sur un doubleur de fréquence résistif 
tirée de 141. Cette analyse nous permettra de déterminer des valeurs de départ pour les 
impédances vues par la diode du c6té de la source et de la charge (Zdi et Zdo). 
La figure 2.4 est une représentation simplinée du doubleur résistX 
Figure2.4 : une représentation simplifiée du doubleur résistif 
La diode présentée est une diode idéale sans capacité de jonction. La résistance Rs est 
séparée de la diode. Rg est l'impédance de source à la fiéquence fl  et RL est l'impédance 
de charge à 2fl. Les blocs marqués par fl et 2fl sont des résonateurs idéaux à la 
fiéquence fl  et 2fl. Ils présentent une impédance innnie à fl et 2fl respectivement et un 
court-circuit à toutes les autres néquences. Ces résonateurs ne permettent d'avoir que la 
fondamentale dans la boucle d'entrée et que la deuxième harmonique dans la boucle de 
sortie. 
V, est l'amplitude de la fondamentale de la tension aux bornes de la diode Vd(t). 
V, est l'amplitude de la deuxième harmonique de la tension V, aux bornes de la 
résistance RL. 
1, et 1, sont les amplitudes de la première et deuxième harmonique du courant Id qui 
traverse Ia diode. 
Le signal d'entrée Vs(t) est un signai sinusoïdal à la fiéquence f l  d'amplitude Vs. 
Pour comprendre le fonctionnement de ce doubleur, supposons que la diode est court- 
circuitée à toutes les fréquences excepté à La fiéquence fondamentale. Cette condition est 
vérifiée en posant RL=O et en forçant la diode à conduire un courant élevé. Le courant Id 
est alors une série d'impulsions en phase avec l'excursion positive de Vs(t). La forme de 
Id(t) est montrée à la figure 2.5. 
Le courant Id peut être approximé par une fonction demitosinus. L'analyse de Fourrier 
permet de trouver l'amplitude du courant à la fondamentale et à la deuxième harmonique. 
D'après [4], II= 0.5 I, 
La composante DC de Id s'écrit : 
Ima est l'amplitude maximale du courant qui traverse la diode Id@). 
La tension aux bornes de la diode est montrée à la figure 2.5. Vd(t) s'apparente à une 
sinusoïde tronquée et l'amplitude de la fondamentale peut être approximée par : 
V,=O.S(Vs+Vf) (2-4) 
Vf est la tension aux bornes de la diode lorsqu'elle conduit (Vf = 0.7 V). 
Figure 2.5 : Tensions et courants dans le doubleur résistif 
Si on augmente RL légèrement, on voit apparaître un courant 12 circulant dans RL et une 
tension V2 de fkéquence 2fl aux bornes de la résistance RC. Si RL demeure petite, 12 
reste constant et V2 augmente. 
Lorsqu'on dépasse RL, la phase de V2 est telle qu'elle diminue l'amplitude de Vj et du 
fait même de Id. II s'en suit donc une niminution de 12 aussi. Cette diminution devient de 
plus en plus notable lorsqu'on continue d'augmenter RL . 
La forme du courant qui circule dans la diode en fonction de RL est montrée à la figure 
2.6. 
RL atteint sa valeur optimale lorsqu'on voit apparaître le creux dans Id(t). 
Figure 2.6 : Courant dans la diode Id 
(a) ==O; @) RL=RL,; (c) RL>RL, 
* A l'entrée du doubleur : 
Pour faire Ie design du doubleur, il faut déterminer l'impédance d'entrée % à la 
fiéquence d'entrée fl et la résistance de charge optimale à la fiéquence 2fl. 
La résistance de source est égale à : 
L'impédance d'entrée est dors égale à : 
La puissance dissipée dans la diode s'écrit : 
Les pertes de conversion dans 
élevées. La puissance injectée 
diode. On a donc : 
une diode utilisée comme résistance non-linéaire sont 
est alors pratiquement égale à la puissance dissipée dans la 
A la sortie du doubleur : 
Lorsque la diode conduit et que le courant Id est à son maximum, la tension aux bornes 
de la diode est égale à Vf(0.7V). On suppose que les seules composantes fiéquentielles 
dans le circuit sont la fondamentale et la deuxième harmonique. 
On a alors : 
Vf =VI-V2-I,,Rs 
Vf peut être considéré négligeable, donc : 
-C 7 .  T v L- v 1 -i,J?S 
avec les équations 2.1 et 2.5, on obtient : 
V2=0.5Im,(Rg-2Rs) 
D'après [4J, la valeur de V2 qui correspond à Rl, s'écrit : 
V2-O. 1 67 -1,- -2Rs) 
D'après l'équation 2.2, 
La puissance de sortie PL équivaut à : 
Les pertes de conversion sont alors égales à : 
PAv 0.1 251:~ ( ~ g  + Rs) - 
L2 =PL- 0.01671,(~g-2~~) 
L'équation 2.16 démontre que les pertes de conversion minimaies dans un doubleur 
résistif s'élèvent à 8.8 dB indépendamment de la fiéquence de travail et ce, lorsque la 
diode est idéale 
L'analyse ci-dessus comporte plusieurs approximations. De plus la capacité de jonction 
n'a pas été prise en compte. Ainsi, les résultats obtenus ne sont qu'approximatifs. 
2.4 Design théorique du doubleur a 28 GHz 
Dans cette partie, nous allons faire le design théorique du doubleur de fiéquence 14-28 
GHz Notre démarche est basée sur l'analyse décrite précédemment. Cette méthode 
demeure approximative mais donne un circuit de départ facilement optimisable sur MDS. 
Lz t&dio& egL la dio& SchûrG ZF-EISCI 53 10. C e ~ e  au& a cx-ac~~iis~q~es 
suivantes : 
L'efficacité de conversion d'une diode résistive est assez faible. Donc presque toute la 
puissance d'entrée est dissipée dans la diode. Généralement, une diode Schottky de 4 
microns a une résistance thermale de 2000°C par watt. Dans noke cas, nous préférons 
limiter la température à 50 O C  ce qui impiique que la puissance dissipée ne devra pas 
excéder 0.025 watt soit 14 dBm. Nous avons préféré Limiter la puissance disponible à 1 1 
dBm. 
On a donc P,,=ll dBm 
Une autre limitation de la diode Schottky de 4 microns est le courant de jonction DC. 
Celui-ci ne doit pas dépasser 15 rnA 
On prend Idc=l 0 mA. 
D'après l'équation 2.3, 
Donc L,=3 1.41 mA 
D'après les équations 2.9 et 2.6, 
I 
pAV = pin= -I,(R~+RS) 
8 
et Rin=Rg+Rs 
on trouve Rin=102 
On a Rs=5 i2 donc Rg=97 R 
Les pertes de conversion sont données par l'équation 2.16. 
Dans le cas de notre diode, on obtient : 
Donc pour une puissance d'entrée de 11 dBm, on doit s'attendre à une puissance à la 
charge de 1.57 dBm. 
Aussi d'après l'équation 2. I 3, 
Pour tenir compte de l'effet de la capacité de jonction de la diode, on suppose que la 
diode peut être représentée par une capacité Cjo mise en parallèle avec une résistance. 
La diode présente une impédance d'entrée à la fiéqueme d'entrée f l  équivalente à (figure 
Cjo=0.2 pF 
Figure 2.7 :Impédance de la diode à la fiéquence d'entrée f l  
La diode présente une impédance de sortie à la fiéquence de sortie 2fl équivalente à 
(figure 2.8) : 
Figure2.8 : Impédance de la diode à la fiéquence 2.fl 
Le circuit d'adaptation à l'entrée doit adapter la source (R=5OSL ) à une impédance Zd(fl). 
Le circuit d'adaptation à la sortie doit adapter la charge (R=50Q ) à une impédance 
Zd(2fl). 





Zdo(2fl)=Zd'(2fl )=Zoe(2fl ) 
Le circuit final du doubIeur est présenté à Ia figure 2.9. 
Zdi Zdo 
r'ri 
'irm I I m - 
Figure 2.9 : Circuit final du doubleur 
2.5 Design sur MDS 
Nous avons utilisé MDS pour concevoir le circuit final du doubleur 14-28 GHz. La 
méthode d'équilibrage harmonique disponible sur MDS permet une simulation efficace 
des circuits non-linéaires et n'est limitée que par la précision du modèle de l'élément non- 
linéaire. 
Pou simuler la diode, nous avons utilisé ses paramètres Spice . MDS modélise la diode à 
partir de ces paramètres. Ainsi, la capacité de jonction Cjo et tous les autres éléments 
parasites de la diode ne sont pas négligés. Les paramètres Spice nous ont été fournis par 
le fabricant. 
Les modèles implantés dans MDS sont des modèles quasi-statiques. Ces modèles 
manquent de précision à haute fkéquence. Ainsi, à nos fiéquences d'intérêt, MDS donne 
des résultats imprécis. Pour surmonter ce problème, nous avons utilisé le simuiateur 
électromagnétique de circuit planaire MOMENTUM. 
Dans cette partie, nous présenterons toutes les étapes de conception du doubleur sur 
MDS. 
2.5.1 Circuit général du doubleur et critères de conception 
Pour nos circuits, nous avons utilisé un substrat de permittivité relative q=3.27 et 
d'épaisseur h=15 mil (TMM3 de Rogers). 
Nous avons utilisé la technologie MIC (Microwave Integrated Circuit) pour faciliter 
L'intégration du circuit planaire au guide NRD. 
La diode utilisée est la diode Schottky de marque HP (HSCH-53 18). 
Le layout du doubleur 14-28 GHz réalisé est présenté à la figure 2.10. 
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Figure 2.1 0 : Layout du doubleur 14-28 GHz 
Le résonateur fl court-circuite la diode à la deuxième harmonique et présente un circuit 
ouvert à la fondamentale. 
Le résonateur 2fl court-circuite la diode à la fondamentale et présente un circuit ouvert à 
la deuxième harmonique. 
La région d'opération de la  diode devra se situer dans la région 1 de la figure 1.12. La 
diode devra donc passer en conduction et saturer autour de Vd=0.75 V. De ce faif il y a 
création de courant continu. Dans le but de protéger les appareils de mesures et la source, 
nous avons prévu une boucle reliée à la masse où le courant continu pourra circuler. Pour 
éviter toutes pertes, il faut empêcher le courant à la fondamentale et à la deuxième 
harmonique de circuler dans cette boucle. Idéalement, les lignes ldcl et ldc2 devront 
présenter des circuits ouverts à toutes les harmoniques. En pratique, ceci n'est pas 
possible. 
Le fait que nous ne retrouvons que la fondamentale avant le résonateur fl (la 2ihe 
harmonique est court-circuitée) nous permet de concevoir la ligne ldcl de telle sorte à ce 
qu'elle présente une impédance infinie à la fondamentale. 
De même, on ne retrouve que la 2ihe harmonique après le résonateur 2fl (la fondamentale 
est court-circuitée) et ainsi la ligne ldc2 présente une impédance infinie à la The 
harmonique. 
Les lignes ldcl et ldc2 sont des lignes à plus fortes impédances (Z=90Q). 
Puisqu'on ne dispose pas encore au laboratoire POLY-GRAMES d'un analyseur de 
spectre couvrant la bande Ka (28 GHz), on a mesuré notre circuit à l'aide d'un puissance- 
mètre. 
Pour mesurer que la puissance de la 2"' harmonique (28 GHz), on a placé un fiItre passe- 
bande à 28 GHz à la sortie du doubleur. Ce dernier présente 0.4 dB de perte à 28 GHz 
Finalement, pour avoir une bonne efficacité de conversion, il faut éviter toute perte par 
réflexion. 
2.5.2 Critères d'optimisation 
A l'entrée : 
1. Pour ne pas avoir de pertes par réflexion à l'entrée du doubleur, la puissance 
disponible par la source devrait être égale à la puissance qui entre dans le doubleur, 
P, = Pin =l ldBm ou Zin=Zs=SOQ. 
2. Le réseau d'adaptation à l'entrée ne doit pas présenter de pertes. Ainsi, la puissance 
qui entre dans le circuit est totalement transmise à la diode, 
Pin = Pd ou zdi=Zd4(fl). 
3. Aucun retour de puissance à l'entrée. La puissance à la fondamentale est totalement 
transmise et la puissance à la 2'- harmonique ne se retrouve pas à l'entrée du 
doubleur, Pref(fl)=Pref(2fl)=O. 
À la sortie : 
1. On ne doit pas avoir de pertes de réflexion à la 2ihe harmonique à l'entrée du réseau 
d'adaptation de sortie, 
Pdiode(Zfl)=Pout(2fl) ou zdo=2d4(2fl) 
2. La puissance à la sortie de la deuxième harmonique doit être maximale, 
Pout(2fl) est maximale 
3. Le résonateur 2fl court-circuite la fondamentale. 
À côté de tous ces critères d'optimisation, nous devons nous assurer que les critères de 
conception mentionnés dans la partie précédente sont vérifiés. 
Nous devons donc concevoir des réseaux d'entrée et de sortie qui d'une part adaptent la 
diode aux fiéquences d'entrée et de sortie, et d'autre part qui lui procurent des 
impédances optimales aux fiéquences intermédiaires. 
Dans les circuits micro-ondes réels, Ï i  est impossible de contrôler autant de paramètres 
d'autant plus que dans les circuits non-héaires, I'adaptation à l'entrée dépend de celle de 
la sortie et vice versa. MDS nous a permis de trouver le juste milieu. 
2.5.3 Impédances optimales 
Après plusieurs optimisations, on a trouvé les impédances qui remplissaient à peu près 
tous les critères de conception et d'optimisation. Ce ne sont certes pas les impédances 
idéales mais ce sont ceiles qui donnent le meilleur résultat. 
Il faut noter que toutes les simulations ont été effectuées avec un signal d'entrée de 11 
dBm et des harmoniques allant jusqu'à la 1 6 ' ~ '  harmonique. Les paramètres d'un 
multiplicateur dépendent grandement du niveau de puissance du signal d'entrée. 
Impédance à l'entrée de la diode Zdi 
Nous avons simulé le circuit d'entrée du doubleur en paramètres S. Les paramètres S22 
nous ont permis de déterminer Zdi. Les paramètres S22 correspondant aux fkéquences 
14GHz et 28GHz sont tracés sur l'abaque de Smith de la figure 2.1 1. 
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Figure 2.1 1 : Paramètres S22 du circuit d'entrée pour 14 GHz et 28 GHz 
À partir de S22, on peut déterminer l'impédance à I'entrée de la diode Zdi. 
On trouve Z~ii~~~,(fi=14GHz)=3 1.32+j2.3 7 (2.18.a) 
et Zdiiniti(2fl=28GHz)=0.02+j 73.1 5 (2.18.b) 
On voit que le résonateur fl joue son rôle et court-circuite la diode à 2fl. Le fait d'avoir 
Re(Zdi(Sfl))=O confimie cela. 
Zdi(2fl) présente une réactance positive a la diode pour annuler l'effet de la capacité de 
jonction de la diode. 
Le résonateur fl mis conjointement avec la diode fera en sorte d'avoir une résonance à 
2fl et court-circuiter la diode à 2fl. 
0 Impédance ù àla sortie de la diode Zdo 
Nous avons simulé le circuit de sortie du doubleur en paramètres S. Les paramètres SI 1 
nous ont permis de déterminer Zdo. Les paramètres S 1 1 correspondant aux fréquences 14 
GHz et 28 GHz sont tracés sur L'abaque de Smith de la figure 2.12. 
Figure 2.12 : Paramètres S 1 1 du circuit d'entrée pour 14 GHz et 28 GHz 
À partir de S 1 1, on peut déterminer l'impédance à la sortie de la diode Zdo. 
On trouve Zd0,,~~(fl=l4GHz)=22.48+j 16.21 
et Zdohi,,,(fl=28GHz)=1 5.5945 1.95 
On remarque que Zdo ne présente pas un court-circuit à fl. 
Ces valeurs sont loin des vaieurs théoriques. 
2.5.4 Rectification du circuit à l'aide de MOMENTUM 
Les modèles des lignes et autres composants utilisés par MDS sont des modèles quasi- 
statiques. Ces modèles ne tiennent pas compte des pertes dans le substrat et les pertes par 
rayonnement. À basse fiéquence, ces pertes sont négligeables mais à haute fiéquence, 
elles peuvent être considérables. A nos fiéquemes d'intérêt, ii est impératif de considérer 
ses pertes. 
Le simulateur électromagnétique MOMENTUM utilise la méthode des moments, qui est 
une méthode de calcul numérique, pour simuler les circuits planaires passifs. 
MOMENTUM considère les pertes dans le substrat et les pertes par rayonnement. Ainsi, 
les résultats obtenus par MOMENTUM reflètent le comportement réel d'un circuit 
planaire passif à haute fkéquence ce qui n'est pas le cas avec MDS. 
Vue que MOMENTUM n'est valable que pour les circuits passifs, nous n'avons simulé 
que les réseaux d'adaptation d'entrée et de sortie de notre doubleur. 
Pour montrer la dif%érence entre MDS et MOMIZNTUM, nous avons simulé les circuits 
d'adaptation d'entrée et de sortie avec les deux logiciels. 
Pour pouvoir effectuer cette comparaison, nous n'avons pas simulé la partie du circuit 
comportant des Via-holes (Boucle DC)* Le modèle du Via-hole implanté dans MDS ne 
correspond pas au Via-hole tel que fabriqué au laboratoire POLY-GRAMES, De plus, 
MOMENTUM ne fait pas une discrétisation en 3D pour simuler correctement le Via- 
hole. 
Puisque le signal RF est pratiquement découplé du signal DC à l'intérieur de la boucle 
DC, on a jugé bon de ne pas considérer cette partie du circuit. 
Les circuits ainsi simulés sont montrés à la figure 2.13 et 2.14. 
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Figure 2.1 3 : Circuit d'entrée du doubleur 
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Figure 2.14 : Circuit de sortie du doubleur 
Ce qui nous intéresse dans le réseau d'entrée est l'impédance vue au port 2 (Zdi). 
Dans le réseau de sortie, nous sommes intéressés à l'impédance vue au port 1 (Zdo). 
En premier lieu, nous avons simulé les circuits d'adaptation donnés par l'optimisation HB 
du doubleur avec MDS et MOMENTUM aux fréquences 14 GHz et 28 GHz Les 
impédances Zdi et Zdo obtenues de chaque simulation sont présentées dans l'abaque de 
Smith de la figure 2.15 et 2.16. 
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Figure 2.15 : Paramètres S22 du circuit d'entrée simulé avec MOMENTUM et MDS à 
14GHz et 28GHz 
A partir de l'équation 2.17, on trouve : 
Zdim,(fl=14GHz)=27.95+j6.35 
et Z&,(2fl=28GHz)=72.8j 
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Figure 2. i 6 : Fa~amèires Si i du circuit cie sonie simuie avec iVrûE~TüM et -MES à 
14GHz et 28GHz 
À partir de I' équation 2.1 9, on trouve : 
Zdomom(fl = 4GHz)=lS+j 14.75 
et Zdimo,(2fl=28GHz)=34.3-59.45j 
On vait que et MOMENTuM ne donnent pas les mêmes impédances. A 28 GHz, la 
dinérence entre les deux résultats s'accentue. Les impédances Zdi et Zdo obtenues à 
l'aide de MDS représentent les impédances optimales qu'on doit présenter à la diode dans 
le cas d'un doubleur. 
Le circuit donné par MDS ne donne pas en réalité ces impédances mais plutôt ceiles 
données par MOMENTUM. 11 faut donc trouver un circuit qui une fois simulé sur 
MOMENTUM donne les mêmes impédances optimales obtenues avec MDS. 
MOMENTUM ne comporte pas de logiciel d'optimisation. On doit donc procéder par 
essai erreur pour recfifer le circuit initial. Cette étape de conception requiert beaucoup de 
temps et de patience d'autant plus que parfois les impédances données par l'optimisation 
du doubleur sont irréalisables pratiquement Par exemple, les stubs radiaux rayonnent très 
facilement à haute fréquence. Les pertes sont donc plus grandes et une impédance à partie 
résistive très faible est irréalisable. Ceci nous enlève un degré de liberté dans le design car 
les stubs radiaux permettent de réaliser des adaptations simultanées à plusieurs 
fiéquences. Nous n'avons donc utilisé que des lignes ouvertes simples pour concevoir nos 
stubs. 
Après plusieurs essais, nous avons apporté des modifications aux circuits initiaux 
d'entrée et de sortie pour pouvoir obtenir des impédances les plus proches des 
impédances optimales. 
La figure 2.17 montre l'impédance vue au port 2 (Zdi) du réseau d'entrée modifié par 
rapport à sa valeur optimale (MDS). 
I4.0Olr f r e q  28.0OlrR 





Figure 2.17 : Paramètres S22 du réseau d'entrée modiné à 14 GHz et 28 GHz 
À partir de l'équation 2.17, on trouve : 
Zdimd(fl=14GHz)=28.95+j7.3 5 
et Z~l&~(2fl=28GHz)=9.52+j7 1.55 
En comparant les équations 2.23 et 2.18 (Zdb ,  et ZdiEa, on remarque : 
- À 14 GHz, le circuit modifié et le circuit initial présentent la même impédance. 
- À 28 GHz, le circuit modifié a une impédance qui a la même réactance que celle du 
circuit initial (=72j). Cependant, la partie réelle est non nulle. Ceci est dû au fait que 
le circuit comporte des pertes qui sont inévitables à 28 GHz. 
La figure 2.18 montre l'impédance vue au port 1 (Zdo) du réseau de sortie modifié par 
rapport à sa valeur optimale (MDS). 
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Figure 2.18 : Paramètres S Z 1 du réseau d'entrée modifié à 14 GHz et 28 GHz 
À partir de l'équation 2.19, on trouve : 
Zdom,(fl=l4GHz)=1 7.54+j 16.61 
et Zdomd(2fl =28GHz)=3 5.68-j 54,4 1 
En comparant les équations 2.24 et 2.20 (Zdo, et Zdo,&, on remarque qu'elles sont 
pratiquement semblables sans s'égaler. 
Suite à cette étape, nous avons remplacé le réseau d'entrée et de sortie du circuit optimisé 
sur MDS par les réseaux d'entrée et de sorties modifiés sur MOMENTUM. 
11 faut noter que Ies modifications apportées sont parfois de l'ordre de 1 mil. 
2.6 Performances du doubleur obtenues par MDS 
Dans cette partie, les performances et les paramètres du doubleur 14-28GHz opfimisé 
MDS sont présentés. Ces résultats correspondent aux impédances d'entrée et de sortie 
optimales. 
La tension et le courant aux bornes de la diode sont présentés à la figure 2.19. 
Figure 2.19 : Courant et tension aux bornes de la diode 
On remarque que la diode opère bien dans la région 1 de la figure 1.12, - 1 -5 5 Vd 5 0.756. 
Le courant circulant dans la diode atteint un maximum de 46.5 ma. 
La figure 2.20 montre les composantes fkéquentielles du courant circulant dans la diode 
Id. 
Figure 2.20 : Harmoniques du courant Id circulant dans la diode 
On remarque que rd, < 15 mA. 
On voit que la 2""' harmonique est très significative, Id2=14 mA. 
La figure 2.21 montre la tension à l'entrée et à la sortie du doubleur. 
On remarque 
Figure 2.21 : Tensions à l'entrée et à la sortie du doubleur 
que les signaux ne sont pas distorsionés ce qui nous permet de dire qu'il n'y 
a que la fondamentale à l'entrée (la 2iem' 
qu'il n'y a que la 2'&' harmonique à 
fréquences indésirées). 
harmonique est bloquée par le réseau d'entrée) et 
la sortie (le réseau de sortie bloque toutes les 
L'équation qui nous permet de calculer la puissance est la suivante : 
P=2.Re(V.conj(I)) 
l'équation 2.26 permet d'exprimer la puissance en dBm. 
P=i O.Iog(5OORe(V.conj(I)) (2-26) 
Les spectres de puissance à I'entrée et à la sortie du dispositif sont présentés aux figures 
2.22 et 2.23 respectivement. La puissance d'entrée au niveau de la diode est aussi 
présentée sous forme de tableau à la figure 2.22. 
Figure 2.22 : Puissance a l'entrée du doubleur, Pin, et puissance au niveau de la diode Pd 




















Figure 2.23 : Puissance de sortie du doubleur 
D'après I'équation 1.6, on peut calculer les pertes de conversion du doubleur à partir de la 
puissance à l'entrée et a la sortie. 
L= 11 - 1.431 ~ 9 . 5 6  dB 
La figure 2.24 montre les pertes de conversion en fonction de la puissance d'entrée. On 
remarque qu'on a LUI minimum de pertes de conversion lorsque la puissance d'entrée se 
situe autour de 9.5 dB. 
Trace f a = U  
poutl=l0ltlog[50~real (voutrtconj( iout. i 1)  1 
pin2-10+iog(500*reaI~vin*conj~iinni))) 
LZ=pinZI*,2l-poutlE+,31 
Figure 2.24 : Pertes de conversion en fonction de la puissance d'entrée 
On remarque que les pertes de conversion augmentent lorsqu'on s'éloigne de la puissance 
pour laquelle on a optimisé le doubleur (1 ldBm). Ceci est prévisible car d'une part 
l'impédance de la diode dépend de la puissance injectée et d'autre part la diode sature à 
plus haute puissance. 
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Figure 2.25 : Paramètres S 1 1 en grand-signal du doubleur 
On remarque que l'entrée est très bien adaptée autour de 1 IdBm, 
S 1 1 (puis=l I dBm)=-3 5dB. 
Pour évaluer la largeur de bande du doubleur, nous avons fixé une tolérance de -2dB sur 
la variation des pertes de conversion. 
La figure 2.26 montre la variation des pertes de conversion en fonction de la Wquence. 
La puissance d'entrée est fixée à 1 1dBm. 
Figure 2.26 : Pertes de conversion en fonction de la fiéquence pour une puissance de 
1 ldBm 
On a fixé une marge de 2dB dans la variation des pertes de conversion pour déterminer la 
largeur de bande. 
hL=2dB 
L=I4.15 GHz - 13.8 GHz= 350 MHz. 
2.7 Performances estimées du doubleur modifié 
Dans cette partie, nous présentons les performances estimées par MDS du doubleur 
modifié avec MOMENTUM. Nous avons conçu de part et d'autre des réseaux 
d'adaptation d'entrée et de sortie de manière à ce qu'ils présentent les mêmes impédances 
Zdi, et Zdo,, (équations 2.23 et 2.24) une fois simulés avec MDS. 
On se rappelle que le réseau d'entrée modifié ne permettait pas d'avoir l'impédance 
d'entrée optimale Zd&tial trouvée avec l'optimisation du doubleur. 
Par la suite, nous avons intégré ces réseaux d'adaptation dans le design du doubleur et 
sunulé le circuit total avec HB. Les pertes de conversion présentées à la figure 2.27 
























Figure 2.27 : Pertes de conversion estimées du doubleur 
On remarque que l'entrée n'est pas adaptée. La puissance fournie par la source est en 
partie réfléchie. A la puissance 1 1 dBm , on a 3 SdB de pertes. 
Les pertes de conversion totales sont décrites par L2-estimé. 
Pour une puissance de source de 1 IdSm, nous avons 14.69dB de pertes de conversion. 
On remarque qu'on est loin de 9.56dB de pertes de conversion trouvées dans le cas 
optimal. On a à peu près 5dB de pertes supplémentaires par rapport au cas optimal. Ces 
pertes sont essentiellement dues à la désadaptation du circuit à I'entrée causée par les 
pertes dans le substrat à haute fréquence (28GHz). 
11 ne faut pas oublier que ces valeurs ne sont que des estimations. Pour déterminer les 
performances réelles du doubleur tel que modifié avec MOMENTUM, il faut effectuer 
des mesures expérimentales. 
2.8 Mesures expérimentales du doubleur 14-28 GHz 
Pour effectuer les mesures d'un multiplicateur, il faut avoir une source de puissance 
fonctionnelle à la fréquence d'entrée du multiplicateur et un analyseur de spectre 
couvrant la Wquence de sortie. Le laboratoire POLY-GRAMES ne possède pas encore 
d'analyseur de spectre couvrant la bande Ka. Nous devons donc effectuer nos mesures à 
l'aide d'un puissance-mètre. 
Nous devons donc nous assurer de bien filtrer ia deuxième harmonique dans le cas du 
doubleur 14-28GHz. De ce fait, nous avons placé à la sortie de notre doubleur un filtre 
passe-bande à 28GHz (figure 2.10). Les caractéristiques de ce filtre sont présentées au 
chapitre 6.  Ce filtre rejette toutes les harmoniques indésirées. Ainsi, la puissance mesurée 
filtre produit une perte mesurée de 0.9d.B dans la bande passante. 
Le montage du banc de mesure est montré à la figure 2.28. 
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Figure 2.28 : Banc de mesure du doubleur 14-28GHz 
Nous avons effectué deux mesures différentes. La première mesure a pour but de 
déterminer les pertes de conversion du doubleur à fkéquence fixe (14GHz) et à différents 
niveaux de puissance d'entrée. La deuxième mesure a pour but de déterminer la largeur 
de bande du doubleur. On fixe la puissance d'entrée et on fait varier la fiéquence du 
signal d'entrée. On calcule par la suite les pertes de conversion à chaque fkéquence. 
Mesures des pertes de conversion à 14GHz 
La fréquence d'entrée est fixée à 14GHz. 
Nous avons noté la puissance de la 2'&' harmonique (28GHz) pour chaque valeur de la 
puissance d'entrée qui varie de 5 à 14dBm. 
La puissance d'entrée, puis - in, est déduite de la manière suivante : 
puis-in = puis-source - perte dans le câble à 14GHz 
La puissance de sortie, pout28, est déduite de la manière suivante : 
pout28 = pout-lu + perte dans le câble à 28GHz + perte dans le filtre passe-bande 
Les pertes dans le câble d'entrée à 14GHz sont égales à 1.79dB. 
Les pertes dans le câble de sortie à 28GHz sont égaies a 3 -3dB. 
Les pertes mesurées dans le filtre passe-bande sont de 0.9cU3. 
Les pertes de conversion sont déduites de Ia manière suivante ; 
L2-mcr =puis-in + pout28 
La puissance d'entrée, la puissance de sortie à 28GHz et les pertes de conversion 
mesurées se trouvent à la figure 2.29. 
Figure 2.29 : Puissance d'entrée, puissance de sortie et pertes de conversion mesurées du 
doubleur 
Mesure de la largeur de bande du doubleur 14-28 GHz 
La puissance d'entrée est fixée à 11.80 dBm. 
Nous avons noté Ia puissance de la 2""' harmonique (28GHz) pour des fiéquences 
d'entrée qui varient de 1 3.85 GHz à 14.3 5 GHz. 
Pour évaluer la largeur de bande du doubleur, nous avons fixe une tolérance de -2dB sur 
la variation des pertes de conversion. 
La figure 2.30 montre la variation des pertes de conversion mesurées en fonction de la 
fréquence. 
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Figure 2.3 1 : Pertes de conversion simulées et mesurées du doubleur 14-28 GHz 
On remarque qu'en pratique, on a en moyenne 3 dB de pertes supplémentaires par rapport 
aux pertes de conversion trouvées avec MDS. Ce résultat était prévisible à cause des 
pertes dans le substrat à haute fiéquence. On se rappelle que MDS ne tenait pas compte 
de ces pertes dans ses simulations. 
Dans La figure 2.32, les pertes de conversion mesurées et les pertes de conversion 
simulées avec MDS en fonction de la Wquence du signal d'entrée sont tracées sur le 
même graphe. 
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Figure 2.32 : Pertes de conversion mesurées et simulées du doubleur 14-28 GHz en 
fonction de la fiéquence 
On remarque que la largeur de bande mesurée et simulée sont comparables (400 MHz vs 
350 MHz). 
2.9 Interprétation des résultats 
Dans cette partie, une discussion des résultats obtenus dans chaque étape de la conception 
est présentée. 
Dans La partie théorique, nous avons trouvé que Les pertes de conversion sont égaies à 
9.43dB pour une puissance de 1 ldBm. Dans cette partie, nous n'avons pas considéré la 
capacité de jonction de la diode et avons considéré la diode comme étant idéale. 
Sur MDS, nous avons optimisé le doubleur 14-28GHz pour avoir la meilleure efficacité 
de conversion. Dans cette partie, nous avons considéré tous les paramètres de la diode. 
Les pertes de conversion du circuit optimal sont de 9.56dB pour une puissance à l'entrée 
de 1 ldBm et rejoignent ainsi les performances théoriques. Ce qui est excellent- 
Cependant, MDS ne considère pas 
considérables à partir de 14GHz et 
doubleur optimisé. 
les pertes dans le substrat. 
peuvent altérer sérieusement 
Celles-ci deviennent 
les perfomances du 
Sur MOMENTUM, nous avons modifié le circuit optimal de telle sorte à minimiser 
I'effet de ces pertes. Nous avons estimé que les pertes de conversion du circuit modifié se 
situent autour de 14.5d.B pour une puissance d'entrée de 1ldBm. 
Finalement, les mesures expérimentales du doubleur nous ont permis de trouver que les 
pertes de conversion se situent autour de 12SdB pour une puissance de 11 dBm soit 3 dl3 
de plus que les pertes de conversion trouvées avec MDS. 
Lors de nos premières mesures, nous avons noté un décalage en fréquence de 500 MHz 
vers le bas par rapport aux simulations de MDS. Ce décalage est dû au modéle utilisé de 
la diode. Pour contourner ce problème, nous avons refait le design du doubleur avec une 
fkequence d'entrée de 14.5 GHz au lieu de 14 GHz. 
Les résultats expérimentaux rejoignent donc les résultats théoriques et sont comparables. 
Le 3dB de pertes supplémentaires par rapport aux pertes de conversion trouvées sur MDS 
peut être attribuable à la fabrication du circuit (assemblage de la diode, Via-holes) et aux 
pertes dans le substrat à hautes £kéquences. De plus la technologie MIC o E e  une 
précision de 1 mil. À 28 GHz. 1 mil d'erreur dans une longueur de ligne produit un 
déplacement de 3' sur l'abaque de Smith, donc une désadaptation. L'utilisation de la 
technologie MHMIC aurait été plus appropriée mais son intégration avec le guide NRD 
aurait été plus compliquée. 
Quant à la largeur de bande, elle est comparable dans les deux cas. Nous avons trouvé 
une largeur de bande de 350 MHz avec MDS et 400 MHz en pratique. 
Nous pouvons donc considérer tes résultats obtenus comme étant satisfaisants vue la 
technologie utiIisée et la fiéquence de travail. 
Le doubleur 14-28GHz conçu servira de base pour le doubleur utilisant le guide NRD. 
2.10 Conclusion 
Dans ce chapitre, nous avons fait la conception d'un doubleur de fiéquence 14-28 GHz en 
circuit MIC. Les résultats obtenus expérimentalement valident notre design. 
Les pertes de conversion mesurées de notre doubleur s'élèvent à 12.5 dB et sa largeur de 
bande est de 400 MHz. 
Ces performances sont très satisfaisantes vue la fiéquence de travail. Ainsi, ce doubleur 
peut servir facilement de base au doubleur ka1 utilisant le guide NRD. 
CHAPITRE 3 : Le tripleur réactif 9.333-28 GHz 
3.1 Introduction 
Les multiplicateurs réactifs utilisent La capacité non linéaire de la diode pour générer 
l'harmonique désirée. Ces multiplicateurs présentent moins de pertes de conversion et 
moins de bruit que les multiplicateurs résistifs. Cependant, ils nécessitent une adaptation 
très précise à l'entrée comme à la sortie et sont très sensibles aux conditions d'opération 
telle que la puissance d'entrée. 
Dans ce chapitre, nous présenterons toutes les étapes de conception d'un tripleur réactif 
n -- -0 -TT- 
Y.33-Lb UU. 
3.2 Caractéristiques de la diode Varactor 
Pour concevoir le tripleur réactif, nous avons utilisé une diode Varactor de marque 
METELICS (MSV-34067) sous forme de chip. Les caractéristiques de cette diode sont 
jointes en annexe (Annexe B). 
Pour mettre en évidence la variation de la capacité de la diode utilisée, nous avons tracé 
sur un abaque de Smith le paramètre SI 1 de la diode simulée à différentes tensions de 
polarisation. Cette simulation a été possible grâce au modèle exact de la diode f o d  par 
le fabricant sous forme de paramètres Spice. Le logiciel MDS extrait le modèle exact de 
la diode à partir de ces paramètres. Les définitions des paramètres Spice sont données à 
l'annexe C. 
Le circuit qui nous permet d'obtenir les paramètres S de la diode est montré à la figure 





Figure 3.1 : Circuit 'MDS' utilisé pour simuler les paramètres S de la diode METELICS 
Les paramètres S 1 1 de la diode sont tracés sur l'abaque de Smith de la figure 3.2. 
Figure 3.2 : Paramètres S 11 de la diode METELICS en fonction de la tension de 
polarisation 
On remarque que lorsque la tension de polarisation varie, le paramètre S 1 1 se déplace sur 
le même cercle de résistance constante (1.7 C2 ) ce qui laisse présager une variation de Cj. 
Pour iflustrer la variation de Cj, nous avons extrait Cj de la partie imaginaire de 
l'impédance d'entrée et nous l'avons tracé à la figure 3.3 en fonction de la tension de 
polarisation. 
Figure 3.3 : Partie imaginaire de l'impédance de la diode en fonction 
polarisation 
de la tension 
À ~ c = 0 . 8  v , Cj =4pF 
À Vc-17.42 V , Cj = 0.363 pF 
En effet, pour une tension de polarisation située 
diode est très non-linéaire. 
entre 0.8 V et -17.5 V, la capacité de la 
La diode Varactor MSV-34067 vient seulement sous forme de chip 
Diode 
Varactor 
Figure 3 -4 : Forme de la diode Varactor 
3.3 Analyse du tripleur réactif 
Le schéma bloc d'un multiplicateur de fréquence réactif est présenté à la figure 1 -4.b. 
Le fonctionnement du multiplicateur dépend des impédances que voit la diode Zdi et 
Zdo. 
Telle que mentionnée dans le chapitre 1, la Limite théorique de l'efficacité de conversion 
d'un multiplicateur réactif est de 100%. Cette limite sous-entend que toute la puissance 
du signal d'entrée a la fréquence fl se retrouve à la sortie du dispositX 
Pour atteindre l'efficacité de 100%, iI ne faut avoir aucune perte aux harmoniques 
indésirées. 11 faut alors présenter à la jonction de la diode Cj une réactance pure à chacune 
des harmoniques indésirées. Toutefois, on ne peut jamais atteindre une efficacité de 100% 
car la résistance de la diode Rs est toujours en série avec la capacité de jonction et dissipe 
alors de la puissance à toutes les harmoniques. 
Ainsi, pour obtenir la meilleure efficacité de conversion, deux approches sont possibles. 
La première serait de présenter à la diode un court-circuit à toutes les harmoniques 
indésirées (Zdo(mfi)=O, mm). Dans ce cas, aucun courant de fiéquence indésirée ne 
parcourt la diode et ainsi la résistance Rs ne dissipe pas de puissance aux fréquences 
indésirées. Par contre, il y a des pertes dans le réseau de sortie. 
La seconde approche serait de présenter à la diode un circuit ouvert à toutes les 
harmoniques indésirées (Zdo(mfl)==, mm). Dans ce cas, les harmoniques indésirées 
circulent dans la diode et il y a dissipation de puissance dans Rs. On évite par contre toute 
perte dans le réseau de sortie. 
Pour les multiplicateurs de fiéquence d'ordre n supérieur à 2 utilisant les diodes Varactor, 
la seconde approche est préférée. La raison principale de ce choix est que la fonction 
reliant la tension aux bornes de la diode Vd à la charge emmagasinée Q dans la capacité 
de jonction est une fonction carrée. Celle-ci ne permet pas la génération d'harmonique 
d'ordre supérieur à 2 a moins d'avoir les autres composantes harmoniques du courant 
circulant dans la diode. 
Supposons qu'on a une diode Vamctor ayant une capacité de jonction caractérisée par 
I'équation 1.10 : 
V :tension aux bornes de la diode 
Prenons y=OS 
La charge emmagasinée dans la capacité de jonction de la diode en fonction de V s'écrit : 
On peut écrire V en fonction de Q : 
Q' -Q' 
V(Q)=rn[ ' Q4 2 ) 
où Q, = -2Cjo4 
V(Q) est donc une fonction carrée. 
Prenons le cas de la première approche où la diode voit un court-circuit à toutes les 
fréquences indésirées. Dans ce cas, on ne retrouve que la composante du courant à la 
fondamentale. Le courant Id est donc un signal sinusoïdal à la fréquence fondamentale. 
Puisque Id est une sinusoïde, la charge Q varie aussi sinusoïdalement. D'autre part, si la 
tônction V(Q) est une tônction carrée, la fonction V(1d) devrait l'être aussi. Nous savons 
qu'une sinuso'ide levée au carré ne produit que la deuxième harmonique et l'ordre de 
multiplication sera 2. 
Ann d'obtenir la troisième harmonique à la sortie dans le cas du tripleur, il est nécessaire 
d'avoir la deuxième harmonique du courant de jonction Id. La troisième harmonique 
résultera par la multiplication de la fondamentale et de la deuxième harmonique. En 
présentant un circuit ouvert à la diode à la deuxième harmonique, on favorise la 
circulation de la dewième harmonique dans la diode. 
Le circuit qui permet de présenter a la diode un circuit ouvert à la deuxième harmonique 
est communément appelé 'Idler' à la seconde harmonique. 
Dans le même ordre d'idée, pour concevoir un quadripleur, il faut avoir un Idler à la 
seconde harmonique et un autre 5 la troisième harmonique. 
Dans notre cas, la diode MSV-34067 possède un y=0.45=0.5. II est donc nécessaire 
d'utiliser un Idler à la deuxième harmonique pour concevoir le tripleur. 
La structure générale du multiplicateur réactif est montrée à la figure 3.5 
3.4 Design théorique du tripleur réactif 
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Figure 3 -5 : Structure générale d'un multiplicateur réactif 
f i l  fi2 
-- 
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Pour faire le design du tripleur, il faut déterminer les impédances équivalentes de la 
diode à toutes les fréquences. L'Idler et les circuits d'adaptation seront réalisés en 
fonction de celles-ci, 
La méthode utilisée pour faKe la conception théorique du tripleur est la méthode de 
Burckhard [l]. Les résultats de Burckhard sont présentés sous forme de tables 
normalisées ce qui permet de les utiliser pour la conception d'une grande variété de 
multiplicateurs réactifs à diode Varactor. Cette méthode est une méthode très simplifiée 
qui considère Ia diode comme étant une capacité variable Cj en série avec une résistance 
Rs. En réalité, le modèle d'une diode est bien plus complexe. Au fait, il comporte des 
capacités et des inductances parasites qui innuencent grandement le comportement de la 
diode à haute fiéquence. 
De plus, la méthode de Burckhard considère que les circuits d'adaptation et les Idlers ne 
présentent pas de pertes. En pratique, on ne peut réaliser de circuits sans pertes surtout à 
haute fiéquence. Burckhard suppose aussi qu'il n'y a que le courant d'entrée, de sortie et 
de 1'Idler qui circulent dans le circuit. 
Finalement, sa méthode s'applique à une diode Varactor ayant un facteur de qualité à la 
fréquence de sortie supérieur à 50. 
La diode utilisée est la diode Varactor de marque METELICS (MSV-34067). Ses 
paramètres sont les suivants : 
- Capacité de jonction à Vd=O, Cjo=1.68 pF . 
- La résis'mce de série , Rs=1.7Q. 
- Le potentiel de difision , @=0.7V. 
- La tension de claquage , Vb=3OV. 
- Le facteur de non linéarité , y=0.45. 
- La tension de jonction maximale sans conduction, Vsc=O.oV. 
Après avoir simulé la diode avec MDS, nous avons remarqué que la capacité est très non- 
linéaire lorsque la tension de polarisation varie entre 0.425V et -17.25V (figure 3.3). La 
diode doit donc opérer dans la région II (figurel.11) et sa tension variera entre 0.425 et - 
l7.25V. 
Quand Vd=0.425 V, la capacité de jonction Cj=2.72 pF. 
Quand Vd= 17.25 V, la capacité de jonction Cj=O.3 65 pF. 
La capacité de jonction est maximale quand Vd=@=0.7 V. D'après la figure 3.4. Cjmm=4 
pF quand Vd=@=0.7 V. 
La capacité de jonction est minimale quand Vd=Vb=-30 V. D'après la figure 3.4. 
Cjmin=0.287 pF quand Vd=Vb-30 V. 





On trouve, f, = 300 GHz (3 -6) 
La diode MSV-34067 peut donc être utilisée pour un tripleur 9.333-28 GHz. 
Le facteur de qualité dynamique de la diode à la fiéquence de sortie s'écrit : 
n : facteur de multiplication =3 
fo : fiéquence d'entrée = 9.33 3 GHz 
On trouve, Q6= I l  (3 -8) 
Le facteur de qualité dynamique est înférieur à 50, valeur imposée par Burckhard. Ainsi, 
les résultats de l'analyse qui suit peuvent être imprécis. Pour obtenir un facteur de qualité 
de 50 à 28 GHz, il faut avoir une fiéquence de coupure dynamique de 1400 GHz Aucune 
technique de conception de diode ne permet d'avoir une telle fréquence de coupure. 
La charge emmagasinée par la diode en fonction de la tension aux bornes de la diode 
s'écrit : 
Le niveau de conduction de la diode 'Drive Level' D s'écrit : 
Pour un niveau de conduction D et un facteur de non Linéarité y donnés, les tables de 
Buckhard [l] pour un tnpleur fournissent les résistances de la source et de la charge 
normalisées Rin et RL respectivement ainsi que l'admittance moyenne de la jonction aux 
fréquences d'entrée et de sortie S,, et S,,. Ces admittances doivent résonner avec le 
circuit d'adaptation d'entrée et de sortie respectivement. De plus, l'admittmce de la diode 
à la fiéquence de l'ider (2'& harmonique) So2 est donnée dans ces tables. S,, doit 
résonner avec 1'Idler. 
Les tables de Burckhard donnent aussi la tension de polarisation normalisée Vdcp, 
Vdc est la tension de polarisation dénormalisée. 
Ainsi, les circuits d'adaptation devront adapter l'impédance de la diode à la fiéquence 







Figure 3.7 : Impédances de la diode à la fkkquence d'entrée et de sortie 
Puisque la diode opérera entre 0.425 V et 17.25 V, sa capacité de jonction variera entre 
D'après la table de Burckhard d' 
1 
avec Sm, = - et ol=2.n.f0 
C min 
On trouve : 
un tripleur, po 





L'impédance de la diode à la fkéquence d'entrée est : 
Z i 1 ~ 6 . 4 2 3  -35j 
L'impédance de la diode à la fiéquence de sortie est : 
0.3 
Zout = RL - j- 
3w.l 
Zou~2.9-7.78j 
L'admittance de la diode à la fréquence de 1'Idler : 
Lz R~~rkhnrrl  f g n -  mi& &il+ n_ p&-~&-pxrc~ y-m~ plcv3er 
l'efficacité de conversion et la puissance maximale à la sortie du multiplicateur. 
Pour un y=0.5 et D=l, 
ci=11.6 (3.29) 
et f3=0.0241 (3.30) 
L'efficacité de conversion est calculée à partir de l'équation ci-dessous : 
Q, est le facteur de qualité dynamique de la diode. 
On irouve pour la diode MSV-34067, une efficacité de conversion égaie a : 
~,=23.26% (3 -32) 
soit des pertes de conversion 
L,=6.4 dB (3 -33) 
La puissance maximale en dBm que peut fournir la diode est calculée à partir de 
l'équation 3 -34. 
On trouve P,,=17.7 dBm (3 -3 5) 
La tension à laquelle la diode doit être polarisée se calcule à partir de l'équation 3.36. 
où F0 .7  V et Vdc9n=0.32 V (Table de Burckhard) 
La tension de polarisation est égale à : 
Vdc=2.72 V 




Figure 3.8 : Impédances de la diode aux fréquences d'entrée et de sortie 
L'Idler doit résonner avec Zid= 1 1.7j 
Pertes de conversion L3=6.4 dB 
Puissance maximale PLm,=17.7 dBm 
tension de polarisation Vdc=-2.72 V 
Circuit 
d'adaptation 
de sortie .. 
ZL 
En dépit de toutes ses simplifications, la méthode de design proposée par Burckhard 
donne un circuit de départ facilement optimisabte sur MDS à condition d'avoir le modèle 
non-linéaire exact de la diode. 
3.5 Design du tripleur réactif 9.333-28 GHz sur MDS 
Le fait d'avoir les paramètres Spice de la diode MSV-34067 nous a permis d'utiliser la 
méthode d'équilibrage harmonique disponible sur MDS pour faire la conception du 
tripleur 9.3 3 3 -28GHz en technologie microruban. 
Comme dans le cas du doubleur 14-28 GHz, nous devons modifier le circuit optimisé à 
l'aide de MOMENTUM pour tenir compte des pertes dans le substrat. 
Dans ciitr: partie, iio-w pî6senierom iouies lies éhpes Uc: concepuon du bipieur réacH 
9.333-28 GHz. 
3.5.1 Circuit général du tripleur réactif et critères de conception 
Pour concevoir le tripleur, nous avons utilisé le substrat TMM3 de permittivité relative 
q=3.27 et d'épaisseur h=15 mil. 
Comme mentionnée, la diode utilisée est la diode Varactor, MSV-34067, de marque 
METELICS sous forme de chip. Ses caractéristiques se trouvent à l'annexe B. 






Figure 3 -9 : Layout du tripleur réactif 9.333-28 GHz 
Comme expliqué dans la partie 2 de ce chapitre, l'idler doit être conçu de telle sorte à ce 
que la diode voit un circuit ouvert à la 2ihe harmonique et un court-circuit à la Wquence 
de sortie. En pratique, il n'est pas possible de concevoir un idler présentant ces 
caractéristiques. Il faut alors réaliser un idler qui permet de maximiser la 2'&' composante 
de Id dans la diode sans atténuer la 3""' harmonique à la sortie. 
Le circuit d'adaptation à l'entrée adapte l'impédance d'entrée de la diode à fo avec 
l'impédance de Ia source (SOC2 ). 
Le circuit d'adaptation à la sortie adapte L'impédance de sortie de la diode à 3& avec 
l'impédance de la charge (SOC2 ). 
Dans les circuits non-linéaires, l'adaptation à l'entrée dépend de celle à la sortie. Ainsi, 
pour notre tripleur, nous avons conçu simultanément les deux réseaux d'adaptation. 
La présence du filtre passe-bas décrit au chapitre 6 est nécessaire pour isoler le réseau 
d'entrée du réseau de sortie. De la sorte, on empêche la Terne et 3ihe harmonique d'aller 
vers la source. 
De même, le filtre passe-bande décrit au chapitre 6 bloque les harmoniques indésirées et 
ne permet que le passage de la 3"' hannonique vers la charge. 
Le circuit de polarisation est conçu de manière à être invisible au signal RF. Tel que 
disposé dans notre circuit, on ne retrouve que la fondamentale. De ce fait, le circuit de 
polarisation a été conçu de manière à ce qu'il présente un circuit ouvert à la 
fondamentale. On évite ainsi toute perte de signal dans le circuit de polarisation tout en 
protégeant la source DC. 
La diode utilisée est sous forme de chip. Celle-ci est mise à la terre par l'entremise d'un 
'Via-hole' (trou métallisé dans le substrat connecté à la masse) . Elle est reliée au reste du 
circuit par un 'Wire-bondY(fil en or très fin, figure 3.4). La technique manuelle de 
conception du Via-hole et du Wire-bond au laboratoire POLY-GRAMES ne permet pas 
d'avoir une bonne précision et régularité. Dans le cas du Wie-bond, la pricision de 
fabrication est carrément désastreuse (50% de précision). 
Les effets du Via-hole et du Wire-bond ne peuvent être négligés car les deux se trouvent 
dans un endroit névralgique du circuit. De plus, le Wire-bond a un effet très inductif. Il 
est modélisé par une inductance de 0.7 nWmm. Donc une variation de 1 mil, augmente 
l'inductance de 17.8 pH. À la fiéqueme de 28 GHz, l'effet de variation de la longueur du 
Wie-bond est amplifié. La hauteur du Wie-bond par rapport au substrat influence aussi 
le comportement du circuit. La technique de conception disponible au laboratoire ne 
permet pas de tenir compte de tous ces facteurs. 
Ainsi, le circuit final du tripleur devrait êtle assez robuste pour faire face aux variations 
de la longueur du Wire-bond et aux variations des dimensions du Via-hole. 
3.5.2 Critères d'optimisation 
À Z éntrée : 
1. La puissance disponible par la source devrait être égale à la puissance qui entre dans le 
tripleur. 
Pav=Pin=23 cU3m 
2. Le réseau d'adaptation ne doit pas présenter de pertes. Ainsi, la puissance qui entre 
dans le tripleur doit être totalement transmise à la diode. 
Pd=Pin (Cas idéal) 
3. Aucune puissance réfléchie à I'entrée. La puissance à la fondamentale est totalement 
transmise et les puissances aux autres harmoniques ne se retrouvent pas à L'entrée du 
tripleur. 
Pref(I)=U 
À la sortie 
1. On ne doit pas avoir de pertes de réflexion à la troisième harmonique à l'entrée du 
réseau d'adaptation de la sortie. La puissance à la troisième harmonique est totalement 
transmise à la charge. 
Pdiode(3fo)=Pout(3 fo) 
2. La puissance à la sortie à la troisième harmonique doit être maximale. 
Pout(3fo) maximal 
3. La composante du courant dans la diode à deuxième harmonique est maximale (Idler). 
Id(2fo) maximal 
En pratique, il est impossible de vérifier autant de critères à la fois. La tâche est encore 
plus ardue lorsqu'on veut concevoir un circuit robuste aux imprécisions de fabrication. 
3-53 Impédances optimales 
Après plusieurs optimisations, nous avons déterminé les impédances optimales que 
devraient présenter les circuits d'adaptation d'entrée et de sortie à la diode (figure1 -4.b). 
Ce ne sont certes pas les impédances idéales mais ceiles qui représentent le meilleur 
compromis. 
Il faut noter que toutes les simulations ont été effectuées avec un signal d'entrée de 23 
mm, une tension de polarisation de -7V et des harmoniques d a n t  jusqu'à la 16""' 
harmonique. 
Les conditions d'opération d'un multiplicateur réactif influencent grandement son 
comportement. 11 est donc essentiel de foumir ces conditions pour son bon 
fonctionnement. 
9 Impédance à 2 'enîrée de la diode Zdi 
Nous avons simulé le circuit d'adaptation d'entrée du tripleur obtenu par l'optimisation 
HB. Les simulations ont été faites aux fréquences les plus importantes soit 9.333 GHz, 
18.666 GHz et 28 GHz. Le paramètre S22 nous a permis de déterminer l'impédance que 
voit la diode à l'entrée Zdi. 
On a représenté sur l'abaque de Smith de la figure 3.10 les paramètres S22 de chaque 
C 
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On voit que l'impédance que voit la diode à 9.333 GHz est pratiquement égaie à 
l'impédance conjuguée de la diode à cette fiéquence (équation 3.24). 
~di(fo)=~in*(fo) 
avec Zdi(fo)=6+25.8j et Zin(fo)=6.4-23 -3j 
On remarque aussi que l'impédance que voit la diode à 3fo est proche du circuit ouvert 
sur l'abaque. Ainsi, la 3""' harmonique ne peut circuler dans le réseau d'entrée. 
Impédmce à Za sortie de Za diode 
Nous avons simulé Le circuit d'adaptation de sortie du tripleur trouvé par L'optimisation 
HB. Les simulations ont été faites à 9.333 GHz, 18.666 GHz et 28 GHz. Le paramètre 
S 1 1 nous a permis de déterminer l'impédance que voit la diode à ces Eéquences. 
On a représenté sur l'abaque de Smith de la figure 3.1 1 le paramètre S 1 1 du circuit 
d'adaptation de sortie à chaque fiéqueme. 
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Figure 3.1 1 : Paramètres S 1 1 du réseau de sortie aux eéquences 9.333 GHz, 18.666 GHz 





On remarque que l'impédance que voit la diode à la fondamentale ZdoEtid(fo) est proche 
du circuit ouvert sur l'abaque de Smith. Ainsi, la fondamentale ne passe pas au réseau de 
sortie. 
À première vue, on remarque que les impédances trouvées par MDS n'ont rien à voir 
avec les impédances de la partie théorique de ce chapitre. Cependant, il ne faut pas 
oublier que la diode est reliée au circuit par un Wire-bond de 25 mil de longueur. Ce 
dernier est modélisé par une inductance de 0.7 H m m .  Pour une longueur de 25 mil, le 
Wke-bond équivaut une inductance de 0.45 nH. Ainsi, les circuits d'adaptation qu'on a 
trouvés avec HI3 tiennent compte de l'effet de cette inductance puisqu'elle est en série 
avec la diode. 
On remarque aussi que l'impédance que voit la diode à la 2'&' harmonique est purement 
réactive. On peut conclure que 1'Idler à la 2ihe harmonique remplit son rôle. En effet, 
l'admittance théorique de la diode à la 2'"' harmonique (équation 3.28) est : 
Zid-I 1.7j 
Vue qu'on a une inductance en série, I'adrnittance totale à la 2"' harmonique est : 
Ziqoi.= Zid + Lmb,(2fo) (3.40) 
avec Lnbood(2f~)=j .2.1~.(2 .fo).Lwirc-bond et L~mbn,  =0.45 nH 
donc, Ziade= - 1 1.7j+52j= 40.3j (3 -41) 
Il est donc clair que ~ d o ~ , ~ ~ ~ ( 2 f o ) = ~ i d ' , ~ ~ ~ .  
L'idler à la 2"' harmonique résonne donc avec la diode à la 2ihe harmonique. La diode 
est alors court-circuitée et la composante à la 2"' harmonique du courant circule dans la 
diode. 
À la 3ihm harmonique, on remarque que l'impédance optimale zdoi~,(3fo) a la même 
partie réelle que la résistance théorique Zout(3fo) trouvée à L'équation 3.26. 
Re(Zdoi,,(3 fo))=Re(Zout(3 f0))=3 (3 -42) 
La partie imaginaire est par contre différente. Cela s'explique par le fgt que sur MDS, on 
a considéré tous les paramètres de la diode et non en théorie. Les éléments parasites de la 
diode influencent énormément le comportement de la diode à haute fréquence et rendent 
le modèle simplifié de la diode utilisé par Burckhard, invalide. 
Les impédances trouvées par l'optimisation HB ne sont pas les impédances idéales mais 
les impédances optimales qui permettent de remplir tous les critères d'optimisation fixés. 
3.5.4 Rectification du tripleur 9.333-28 GHz à l'aide de MOMENTUM 
Comme expliqué dans le chapitre II, il faut modifier les circuits d'entrée et de sortie pour 
tenir compte des pertes dans le substrat et comger les erreurs introduites par l'utilisation à 
haute fréquence de modèles quasi-statiques par MDS. 
Nous avons utilisé le simulateur électromagnétique MOMENTUM pour apporter les 
modifications nécessaires. MOMENTUM reflète le comportement réel des circuits 
planaires passifs. 
Nous avons suivi la même méthodologie décrite dans le chapitre II. 
Les circuits modifiés sont les circuits d'entrée et de sortie du tripleur réactif. Ces circuits 
sont présentés aux figures 3.12 et 3.1 3. 
910 mil 
Figure 3.12 : Circuit d'entrée du tripleur réactif 
323 mil 
Figure 3.13 : Circuit de sortie du tripleur réactif 
Pour montrer la différence entre MDS et MOMENTUM, nous avons simulé les circuits 
des figures 3.12 et 3.13 avec les deux Iogiciels. Les résultats obtenus sont présentés sur 
l'abaque de Smith des figures 3.1 4 et 3.1 5. 
9.333 [;Hz frcq 28.0 gtzl ! 
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Figure 3.14 : Paramètres S22 du réseau d'entrée aux fréquences 9.333 GHz, 18.666 GHz 
et 28 GHz simulés avec MOMENTUM et MDS 
On trouve 
Zdi,,,,(fo)=6.3+27j 
Z~i&~,(2fo)=3.7 i +26.7j 
Zd&,,(3fo)=1.5-87j 
En comparant les équations 3.38 et 3.43, on constate que les résultats de MDS et 
MOMENTUM sont similaires a basse fréquence (9.333 GHz) par contre ils sont 
différents à haute fréquence (18.666 GHz et 28 GHz). 
Figure 3.15 : Paramètres S 1 1 du réseau de sortie aux fiéquences 9.333 GHz, 18.666 GHz 





De même, les impédances trouvées par MOMENTUM et MDS pour le réseau de sortie 
(équations 3.44 et 3.39) sont similaires à 9.333 GHz tandis qu'a 18.666 GHz et 28 GHz 
elles sont très éloignées l'une de l'autre. 
Comme dans le cas du doubleur resistif, on doit trouver des circuits d'entrée et de sortie 
qui une fois simulés sur MOMENTUM donnent les mêmes impédances optunales 
trouvées par MDS. 
Après plusieurs essais, nous avons apporté des m o ~ c a t i o n s  aux circuits initiaux 
d'entrée et de sortie pour qu'ils présentent les impédances ophales  d'entrée et de sortie. 
La figure 3.16 montre l'impédance vue au poa 2 (Zdi) du réseau d'entrée modifié par 
rapport à sa valeur optimaie. 
Figure 3.16 : Paramètres S22 du réseau d'entrée modifié aux fi-équences 9.333 GHz, 





d'autre part, on a l'impédance Zd&,,-dd trouvée par MDS (équation 3.38) : 
Zdiinitii(fo)=6+25 .8j (3.38.a) 
En comparant les impédances trouvées avec MOMENTLM avec celles trouvées avec 
MDS (équations 3.44 et 3.3 8), on remarque qu'elles sont pratiquement équivalentes. 
La figure 3.17 montre l'impédance vue au port 1 (Zdo) du réseau de sortie modifié par 
rapport à sa valeur optimale. 
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Figure 3.17 : Paramètres S 1 1 du réseau de sortie modifié aux fiéquemes 9.333 GHz, 
18.666 GHz et 28 GHz 
On trouve 
Zdom,(fo)=6.4- 1 55j 
Zdomd(2fo)= 1.7-46.4j 
Zdom,(3 f0)=9.2+2Oj 
d'autre part, on a l'impédance Zdi,,, trouvée par MDS (équation 3 -39) : 
Zdoiim(fo)=5- 1 42j (3 -39.a) 
ZdoiniM(2fo)=1 43.6j (3.39.b) 
Zdoiitid(3fo)=3 .3+20.63j (3 -39.c) 
En comparant les impédances trouvées avec MOMENTUM avec celles trouvées avec 
MDS (équations 3.45 et 3-39), on remarque qu'elles sont comparables à 9.333 GHz et 
18.666 GHz. 
À 28 GHz, le circuit modiné a une impédance qui a la même réactance que celle de 
l'impédance optimale (=20.6j). Cependant, sa partie réelle est différente (9 vs 3). 
h(Zdo,,(3 fo))=Im(Zdoiitid(3 fo)) 
Re(Zdom,(3 fo))>Re(Zdoinitid(3fo)) 
Ceci est dû au fait que le circuit comporte des pertes qui sont inévitables à 28 GHz. 
Suite à cette étape, nous avons remplacé les réseaux d'adaptation d'entrée et de sortie 
optimisés sur MDS par les réseaux d'entrée et de sortie modinés avec MOMENTWM. 
3.6 Performances obtenues avec MDS du tripleur réactif 9.333-28 GHz 
Comme mentionné précédemment, le tripleur a été conçu de telle sorte à avoir une bonne 
efficacité de conversion. On s'est donc assurer d'utiliser la diode dans la région où elle 
présente la capacité de jonction la plus non-linéaire soit le cas où Vd varie de 0.45 V à 
-17 v. 
En polarisant la diode a -7 V et en injectant à L'entrée du tripleur une puissance de 23 
dBm à 9.333 GHz, nous permettons à la diode de fonctionner dans la région où elle est la 
plus efficace. 
Pour f&e fonctionner notre tripleur, nous devons absolument lui foumir ces conditions 
d'opérations. L'impédance de la diode est très dépendante de ces conditions et toute 
variation de ces dernières perturbera le fonctionnement du dispositif. 
La tension et le courant aux bornes de la diode sont présentés à la figure 3.1 8. 
Figure 3.18 : Tension et courant aux bornes de la diode 
On remarque que Vd se situe entre 0.428V et -17.265 V. 
La figure 3.19 montre les harmoniques du courant circulant dans la diode Id. 
! 
TracelS=mag( id. i 1 
Figure 3.19 : Hannoniques du courant Id circulant dans la diode 
On remarque que la fondamentale et la 2'&' harmonique sont importantes dans Id. Cela 
confirme une autre fois que l'idler remplit parfaitement son rôle. 
La figure 3.20 présente la tension à l'entrée et à la sortie du dispositif. 
Figure 3.20 : Tension à l'entrée et à la sortie du tripleur réactif 
On remarque que les signaux ne sont pas distorsionés ce qui nous permet de dire qu'il n'y 
a que la fondamentale à l'entrée (la 2i(me t 3"' harmonique sont bloquées par le réseau 
d'entrée) et qu'il n'y a que la 3'- harmonique à la sortie (le réseau de sortie bloque 
toutes les fréquences indésirées). 
Les équations 2.25 et 2.26 nous permettent de calculer la puissance en watt et en dBm 
respectivement. 
Les spectres de puissance à l'entrée et à la sortie du dispositif sont présentés aux figures 
3.21 et 3.22 respectivement. La puissance d'entrée au niveau de la diode est aussi 
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Figure 3.21 : Puissance à l'entrée du &ïpleur réactif, Pin, et puissance au niveau de la 
diode Pd 
On remarque qu'il y 0.7 dB de perte dans le réseau d'entrée. 
Trace 16=pout-3 pout~3=10*1og(5004rtaI (vout*conj( iout. i )~~ 
Figure 3.22 : Puissance de sortie du tripleur réactif 
D'après l'équation 1.6, on peut calculer les pertes de conversion du tripleur à partir de la 
puissance à l'entrée et à la sortie- 
L3=23 - 12.544 = 10.45 dB 
La figure 3.23 montre les pertes de conversion en fonction de la puissance d'entrée. 
IS.OE+OO puis 35.OE+OO A 
Figure 3.23 : Pertes de conversion du fripleur réactif en fonction de la puissance d'entrée 
On remarque que la diode sature à partir de 27 dBm. 
- À 27 dBm, les pertes de conversion du tripleur réactif sont minimales (8.3 dB). 
- À 15 dBm, les pertes de conversion du trÏpleur réactif sont supérieures à 22 dB. 
La diode sature lorsque le courant DC apparaît dans Id. La diode commence alors à 
rectifier le signal. La figure 3.24 montre la composante continue du courant de la diode 
en fonction de la puissance d'entrée. 
15.OEt00 puis 35.OE+OO fi 
Figure 3.24 : Courant DC dans la diode en fonction de la puissance d'entrée 
On remarque qu'il 
d'entrée dépasse 27 
y a apparition du courant 
dBm. 
DC dans la diode lorsque la puissance 
On remarque de la figure 3.23 que les pertes de conversion augmentent de manière 
considérable lorsqu'on a une puissance faible à l'entrée. Ceci est tout à fait normal car, 
d'une part, on n'est pas dans la région la plus non-linéake de la diode et d'autre part 
l'impédance de la diode dépend de 
l'entrée et à la sortie. 
Les paramètres S 1 1 en grand-signal 
la puissance injectée; on a alors une désadaptation à 
du tripleur réactif sont présentés à la figure 3 -25. 
-- 
1 : O 
triplerrac 
I 
Figure 3.25 : Paramètres S 1 1 en grand-signal du tripleur réactif 
On remarque que l'entrée est très bien adaptée autour de 23dBm7 
S 1 1 @uis=23dBm)=27dB. 
On constate aussi que le coefficient de réflexion se dégrade très rapidement lorsque le 
niveau de puissance à l'entrée diffère de 23 dBm. À 15 dBm, le circuit n'est plus adapté, 
S 1 l(1 SdBm)=-8dB. 
Dans notre conception, nous avons essayé d'avoir une perte de conversion qui diminue 
d'au maximum de 2 dB lorsque la longueur du Wire-bond varie de k3 mil de sa valeur 
initiale (25 mil). Notre circuit tolère donc une erreur de 12% sur la longueur du Wire- 
bond. Pour obtenir ce résultat, nous avons dû privilégier la stabilité aux performances. 
Lors de la conception du tripleur réactif, nous avons obtenu des pertes de conversion de 7 
dB pour une longueur f5xe du Wire-bond (25 mil). Cependant, le circuit obtenu ne 
permettait aucune variation, aussi minime soit-elle, de la longueur du Wire-bond. 11 a 
donc f d u  concéder 3 dB de pertes pour avoir une puissance à la sortie plus ou moins 
indépendante de la longueur du Wire-bond. 
La figure 3.26 montre les pertes de conversion du triplem réactif en fonction de la 
longueur du Wire-bond en mil . 
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Figure 3.26 : Pertes de conversion du tripleur réactif en fonction de la longueur du Wire- 
bond pour une puissance de source de 23 dBm 
On remarque que la puissance à la sortie chute radicalement lorsqu'oa a une erreur 
supérieure à 12% sur La longueur du Wire-bond. 
Pour longwbmil=l7 mil -, pout =9 dB 
La variation de la longueur du Wire-bond crée une désadaptation du circuit Les 
paramètres S l l  du circuit pour chaque longueur du Wire-bond sont donnés dans le 
tableau de la figure 3.27. 
Figure 3.27 : Paramètres S 1 1 en grand-signal en fonction de la longueur du Wïe-bond 
pour une puissance de source de 23 dBm 
Pour évaluer la largeur de bande du tripleur réactif, nous avons fixé, comme pour le 
doubleur, une tolérance de -2dB sur la variation des pertes de conversion. 
La figure 3.28 montre la variation des pertes de conversion en fonction de la fréquence. 
La puissance d'entrée est fixée à 23 dBm, 
9 . 1 1 1 ~ t o o  fieq en GHz 9 . 6 6 6 ~ i o o  B 
Figure 3.28 : Pertes de conversion du tripleur réactif en fonction de la fréquence pour une 
puissance de 23 dBm 
On a £ïxé une marge de 2dB dans la variation des pertes de conversion pour déterminer la 
largeur de bande. 
AL=2dB 
L=9.353 GHz - 9.309 GHz = 44 MHz. 
3.7 Performances estimées du tripleur réactif 
Comme dans le cas du doubleur résistif, nous prévoyons obtenir des performances 
inférieures a celles trouvées avec MDS. Il faut donc prévoir 9 dB de plus pour les pertes 
de conversion. Cette baisse de perfomiance est attribuable au fait qu'on n'a pas pu 
présenter l'impédance optimale à la diode à la kéquence de sortie 28 GHz. En effet, le 
circuit d'adaptation à la sortie présente une résistance 2.8 fois plus grande que la 
résistance optimale (9.2 vs 3 -3). 
La puissance fournie à la charge s'écrit : 
où RL=5OSZ 
Si on a une résistance du circuit d'adaptation 2.8 fois plus grande, le courant est alors 2.8 
fois plus petit. 
donc, PL-, = PL - 9db (3 -47) 
Ces pertes sont malheureusement inévitables à cause des pertes dans le substrat à haute 
fiéquence. 
Un autre facteur qui pourra altérer les performances du tripleur est le Wke-bond. La 
précision tolérable sur sa longueur est de 12%. Au laboratoire POLYGRAMES, la 
meilleure précision qu'on puisse obtenir est de 30%. Il est donc évident qu'on ne peut pas 
garantir le fonctionnement de ce tripleur réactif. 
De plus, nous ne disposons pas de source pouvant fournir une puissance de 23 dBm à 
9.333 GHz. La source qu'on a à notre disposition fournit 15 à 16 dBm au maximum à 
cette fiéquence. De plus, on ne dispose pas d'amplincateur opérant à cette Géquence. 
Tous ces facteurs réunis font en sorte que toute mesure expérimentale de ce tripleur sera 
d'aucune valeur pour juger du bien-fondé de notre conception. 
3.8 Interprétation des résultats et discussion 
Dans Le cas théorique, nous avons trouvé que les pertes de conversion sont égales à 6.4 
dB. Dans cette partie, nous avons modélisé la diode par une capacité variable en série 
avec une résistance. De plus, on a considéré les réseaux d'entrée et de sortie comme étant 
des circuits sans perte qui adaptent parfaitement la diode à toutes les fréquences. 
Avec l'équilibrage harmonique de MDS, nous avons optimisé le tripleur 9.333-28 GHz 
pour avoir une bonne efficacité de conversion accompagnée d'une bonne stabilité. Dans 
cette partie, nous avons urilisé le modèle réel de la diode. Les pertes de conversion du 
circuit optimal sont de 10.4 dB pour une puissance de 23 mm.  Pour une puissance de 27 
dBm à l'entrée, les pertes de conversion sont de 8.3 dB soit 2 dB de plus que les pertes de 
conversion dans le cas théorique. 
La largeur de bande du tripleur réactif est de 44 MHz soit 9 fois moins que Le doubleur 
résistif'. Une petite largeur de bande caractérise les multiplicateurs réactifs. 
D'autre part, le circuit tolère une erreur de 12% sur la longueur du Wire-bond ce qui est 
considérable vu la nature inductive et I'emplacement du Wire-bond. 
Cependant MDS ne considère pas tes pertes dans le substrat. Celles-ci d e v i e ~ e n t  
considérables à 28 GHz et rendent le même circuit infonctionnel en pratique. 
Sur Momentum, nous avons modifié le circuit optimal trouvé avec HI3 pour compenser 
l'effet de ces pertes. Malheureusement, nous n'avons pas pu adapter parfaitement la diode 
à la sortie à 28 GHk. Cette désadaptation est inévitable à cause des pertes. 
On a estimé de manière intuitive que cette désadaptation entraînerait à peu près 9 dB de 
perte supplémentaire soit des pertes de conversion de 17 dB pour une puissance de 27 dB. 
Étant donné que la précision sur la longueur du Wire-bond est de 30% et que nous ne 
disposons pas de source sufnsamment puissante (25 dBm), nous avons préféré limite 
notre conception à l'étude théorique. 
Vue qu'on n'a pas pu trouver de diode Varactor en con£iguration 'Beam lead' pour 
éliminer le Wire-bond, on a décidé de concevoir un tripleur résistif avec la même diode 
SchottSf 'Beam lead' utilisée pour le doubleur. 
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Le hipleur résistif présentera certes plus de pertes mais sa fabrication et ses mesures ne 
poseront au moins pas de problèmes. 
3.9 Conclusion 
Dans ce chapitre, nous avon is fait la conception d'un tripleur réactif 9.333-28 GHz Nous 
avons évalué les pertes de conversion à 10.4 dB pour une puissance d'entrée de 23 dBm. 
Notre circuit tolère une erreur de 12 % sur la longueur du Wire-bond. 
Le fait de ne pas avoir de source sunisarnment puissante nous a empêcher de valider 
expérimentalement notre design. 
Pour concevoir le tripleur, nous utiliserons la diode Schottky utilisée pour le doubleur. 
Nous éliminerons ainsi le Wire-bond et la conception ne posera pas de problèmes. 
CHAPITRE 4 : Le tripleur résistif 9.333 - 28 GHz 
4.1 Introduction 
Dans le chapitre précédent, il a été démontré que le fonctionnement du tripleur réactif 
nécessite une grande précision de fabrication (Wire-bond) et une puissance élevée a 
l'entrée (supérieure à 23 dBm) ; deux choses dont on ne dispose pas. 
Pour contourner ces problèmes, nous avons décidé de concevoir un tripleur résistif 
utilisant une diode Schottiq en configuration 'Beam-lead'. Cette configuration ne 
nécessite pas de Wire-bond pour relier la diode au reste du circuit. De plus, cette diode 
reauwefl moins de p u i g w ~ ~ e  & !'ene& que !a fi& Vxact~r && pi- !e trip!- 
réactif ce qui élimine le problème de source. 
Dans ce chapitre, nous ferons la conception d'un tripleur résistif 9.333-28 GHz Les 
résultats simulés et expérimentaux du tripleur sont présentés à la fin de ce chapitre. 
4.2 Caractéristiques de la diode 
La diode utilisée pour concevoir le tripleur résistif est la même que celle utilisée pour le 
doubleur. II s'agit de la diode Schottky HSCH-5318 de marque HP en configuration 
'Beam lead'. Les caractéristiques de la diode ont été présentées au chapitre II et à 
l'annexe A. 
4.3 Analyse du tripleur résistif 
Le schéma bloc du multiplicateur de fiequence résistif est montré à la figure 1.4. 
Dans le cas d'un tripleur, Le bloc d'entrée doit adapter la source à la diode a la 
fondamentale pour éviter les pertes par réflexion. De plus, il doit court-circuiter la diode à 
la 3ii"e harmonique (présenter un circuit ouvert à la diode pour la forcer à conduire) pour 
éviter de perdre une partie du signal de sortie dans le réseau d'entrée. 
Le bloc de sortie doit adapter la charge à la diode à la 3ihe harmonique. De plus, il doit 
présenter une impédance inductive optimale à la deuxième harmonique et présenter un 
circuit ouvert à la diode à la fondamentale (pour court-circuiter la diode à la 
fondamentale) pour éviter de perdre une partie du signai d'entrée dans le réseau de sortie. 
La figure 4.1 est une représentation simplinée du tripleur résistif. 
Figure 4.1 : Représentation simplifiée du tripleur résistif 
Les blocs fl et 3fl sont des résonateurs idéaux à fl et 3fl. Ces derniers ont une 
impédance infinie à fl et 3fl respectivement et une impédance nulle a toutes les autres 
Wquences. De plus, le bloc 3fl présente une impédance optimale inductive à 2fl. 
D 'après l'équation 1.20 du chapitre 1, la limite théorique sur les pertes de conversion pour 
un multiplicateur résistif est la suivante : 
Ln (dB) 2 1 O log(n2) 
Pour un tripleur résistif, la limite théorique sur les pertes de conversion s'écrit : 
L, (dB) 2 10 log(3') (4- 1 ) 
donc, L,L 9.6 dB (4-2) 
D'après [31 il y a en moyenne 5 dB de pertes supplémentaires entre un tripleur et un 
doubleur résistifs utilisant la même diode. On devrait donc s'attendre à des pertes de 
conversion avoisinant les 14 dB. 
L,2 14 dB (4.3) 
4.4 Design sur MDS du tripleur résistif 9.333-28 GHz 
Il est cificile de trouver analytiquement les valeurs des impédances optimales qu'on doit 
présenter à la diode dans le cas d'un tripleur. Nous avons donc utüîsé MDS directement 
pour concevoir le tripleur résistif 9.333-28 GHz. 
Nous avons en premier optimisé le tripleur avec HB disponible sur MDS pour ensuite le 
modifier, comme dans le cas du doubleur, à l'aide de MOMENTtiM. 
Dans cette partie, toutes les étapes de conception du tripleur résistif sont présentées. 
4.4.1 Circuit général du tripleur résistif et critères de conception 
Comme pour le doubleur réactif, nous avons utilisé Le substrat TMM3 de permittivité 
relative -3.27 et d'épaisseur h=15 mil. La diode utilisée est la diode de marque HSCH- 
53 18 de marque HP. 
Le layout du doubleur 9.333-28 GHz est présenté à la figure 4.2. 
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Le résonateur f l  représente un circuit ouvert à la fondamentale et court-circuite la diode à 
la 3iac harmonique. 
Le résonateur 3fl court-circuite la diode à la fondamentale et présente une impCdance 
inductive à la Yb"' harmonique. De plus, il présente un circuit ouvert à la 3îh' 
harmonique. 
La région d'opération de la diode devra se situer dans la région I de la figure 1-1 1. La 
diode devra donc passer en conduction autour de 0.75 V. De ce fait, il y a création de 
courant continu. 
Comme dans le cas du doubleur, on a prévu une boucle reliée à la masse où le courant 
continu pourra circuler. Pour éviter toutes pertes, il ne faut pas que le signal RF circule 
dans cette boucle. 
Idéalement les lignes Idcl et ldc2 devront présenter des circuits ouverts à toutes les 
fiéquences. En pratique, ceci n'est pas possible. Puisque les fiéquences les plus 
importantes sont la fondamentale et la 3"' harmonique, nous avons conçu les lignes ldcl 
et ldc2 de telle sorte à ce qu'eues présentent une impédance infinie à la fondamentale et 
la 3"' harmonique. 
Pour pouvoir effectuer les mesures sur un puissance-mètre, nous avons placé un filtre 
passe-bande à 28 GHz à la sortie du doubleur, Ce mtre présente 0.9 dB de perte à la 
fiéquence de sortie. 
De plus pour avoir une bonne efficacité de conversion, il faut éviter toutes pertes par 
réflexion. 
4.4.2 Critères d'optimisation 
À Z 'entrée 
1. Pour ne pas avoir de pertes par réflexion à l'entrke du tripleur, la puissance disponible 
par la source devrait être égale à la puissance qui entre dans le tripleur. 
Pav=Pin= 1 1 dB 
2. Le réseau d'adaptation à l'entrée ne doit pas présenter de perte. Ainsi, la puissance qui 
entre dans le tripleur est totalement transmise à la diode, 
Pin=Pd 
3. Aucune puissance réfléchie à l'entrée. La puissance à la fondamentale est totalement 
transmise et la puissance à la 3'-' harmonique ne se retrouve pas à L'entrée du tripleur. 
- 
PrefIechi d O - O et P m f I d ï  A 3fl = O 
A Za sortie 
1. On ne doit pas avoir de pertes de réflexion à la 3"' harmonique à l'entrée du réseau 
d'adaptation de sortie. 
Pd(3fl) = Pout(3fl) 
2. La puissance à la sortie de la troisième harmonique doit être maximale 
Pout(3fl) est maximale 
À côté de tous ces critères d'optimisation, nous devons nous assurer que les critères de 
conception mentionnés dans la partie précédente sont vérifiés. 
4.4.3 Impédances optimales 
Après plusieurs optimisations avec HB, on est &vé à &ouver les impédances qui 
remplissaient à peu près tous les critères de conception et d'optimisation. 
Ce ne sont certes pas les impédances idéales mais plutôt celles qui donnent Le meilleur 
résultat. 
Il faut noter que toutes les simulations ont été effectuées avec un signal d'entrée de 11 
dBm et des harmoniques d a n t  jusqu'à la 16"" harmonique. 
a Impédance à l'entrée de la diode Zdi 
Nous avons simulé le circuit d'entrée du tripleur en paramètre S pour les fiéquences 
9.3 33 GHz, 1 8.666 GHz et 28 GHz. Les paramètres S22 nous ont permis de déterminer 
zdi. 
La figure 4.3 présente les paramètres S22 résultant de cette simulation. 
9.333 Oh frcq 28.0 Giizf~ 
Figure 4.3 : Paramètres S22 du réseau d'entrée du tripleur résistif pour les fréquences 
9.333 GHz, 18.666 G& et 28 GHz 
On trouve : 
Zdiinit.(fl)= 48+j44 
Zdiiniod(2fl )= 2S.4+j 83 
Zdiinitid(3 fl)= 2+j59.4 
On voit que le résonateur f l  joue son rôle et court-circuite la diode à 3fl. Le fait d'avoir 
la partie réelle de Zdii,,, à la 3"' harmonique égale à O connmie cela. Zdi,i,(3fl) 
présente une réactance positive pour annuler l'effet de la capacité de jonction de la diode. 
Le résonateur fi mis conjointement avec la diode fera en sorte d'avoir une résonance à 
3fl et court-circuitera la diode à cette fréquence. 
a Impédance à l'entrée de In diode Zdo 
Nous avons simulé le circuit de sortie du tripleur en paramètre S pour les fréquences 
9.333 GHk, 1 8.666 GHz et 28 GHz. Les paramètres S 1 1 nous ont permis de déterminer 
Zdo- 
La figure 4.4 présente les paramètres S 1 1 résultant de cette simulation. 
1 9.333 Qiz f r t q  28.0 & A  
Figure 4.4 : Paramètres S 1 1 du réseau de sortie du tnpleur résistif pour les fréquences 
9.333 GHz, 18.666 GHz et 28 GHz 
On trouve : 
Zdoiniti,(fl)= 2.5-3 5j 
Zdoinitid(2fl)= 8.3 -20.63' 
Zdoinitid(3fl)= 6-66.73 
4.4.4 Rectilication du circuit à l'aide de MOMENTUM 
Comme dans les cas précédents, nous avons modifié les circuits trouvés par MDS pour 
tenir compte des pertes dans le substrat à haute fiéqueme. 
Pour montrer la différence entre MDS et MOMZNTUM, nous avons simuIé les circuits 
d'adaptation d'entrée et de sortie avec les deux logiciels. 
Comme pour le doubleur, nous avons omis de simuler la partie du circuit comportant les 
Via-holes (boucle DC). Puisque le signal RF est pratiquement découplé du signal DC 
à l'intérieur de la boucle DC, on a jugé bon de ne pas considérer cette partie du circuit. 
Les circuits sirnufés sont présentés aux figures 4.5 et 4.6 
165 mil -
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Figure 4.6 : Réseau de sortie du tripleur résistif 
Ce qui nous intéresse dans le réseau d'entrée est l'impédance vue au port 2 (Zdi). Dans le 
réseau de sortie, nous sommes intéressés à l'impédance vue au poa 1 (Zdo). 
En premier Lieu nous avons simulé les circuits d'adaptation donnés par l'optimisation du 
tripleur avec MDS et MOMENTUM à 9.333 GHz, 18.666 GHz et 28 GHz. 
Les impédances Zdi et Zdo de chaque simulation sont présentées dans les abaques de 
Smith des figures 4.7 et 4.8. 
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Figure 4.7 : Paramètres S22 du réseau d'entrée du tripleur résisiif simulés avec MDS et 
MOMENTUM aux fréquences 9.333 GHz, 18.666 GHz et 28 GHz 
Les impédances Zdi trouvées avec MOMJZNTUM sont : 
ZdL,(fl)= 50+49j 
Z&,,(2fl)= 3 1.7+95. l j  
Z&,(3fl)= 10.7+77j 
Figure 4.8 : Paramètres S 1 1 du réseau de sortie du tripleur résistif simulés avec 
MOMENTUM aux fiéquemes 9.333 GHz, 18.666 GHz et 28 GHz 
Les impédances Zdo trouvées avec MOMENTUM sont : 
On remarque qu'à mesure que la fréquence augmente, les résultats des deux logiciels 
different de plus en plus. Les impédances Zdi et Zdo obtenues à l'aide de MDS 
représentent les impédances optimales qu'on doit présenter à la diode. Nous avons 
modifié les circuits d'entrée et de sortie de telle sorte à ce qu'ils présentent ces 
impédances une fois simulés avec MOMENTUM- 
La figure 4.9 présente l'impédance vue au port 2 (Zdi) du circuit d'entrée modifié par 
rapport a sa valeur optimale (MDS). 
9.333 Qh Creq 20-0 5 i z A  
9.333 Qh frcq tB.0 5izB 
Figure 4.9 : Paramètres S22 du réseau d'entrée modifié du tripleur résistif simulés avec 
MOMENTUM aux fiéquences 9.333 GHz, 18.666 GHz et 28 GHz par rapport aux 
paramètres optimaux 
Les impédances Zdi modifiées sont : 
Zkd(fl)= 47+47j 
Zad(2fl )= 24.4+80.6j 
Zkod(3fï)= 8+60.5j 
En comparant les équations 4.4 et 4.8, nous remarquons qu'aux fiéquences 9.333 GHz et 
18.666 Gm le réseau d'entrée modifié et le réseau initial présentent les mêmes 
impédances Zdi. 
À 28 GHz, le circuit modifié a une impédance qui a la même réactance que celle de 
L'impédance optimale (160j). Cependant, la partie réelle est 4 fois plus grande (8 vs 2). 
Ceci est dû au fait que le circuit comporte des pertes qui sont in6vitables à 28 GHz. 
La figure 4.10 présente I'impédance vue au port 1 (Zdo) du circuit de sortie modifié par 
rapport à sa valeur optimale (MDS). 
9.U3 Qlz frsq 28.0 Q i z R  
9.333 Qk fraq 20.0 Q i z B  
Figure 4.10 : Paramètres S 1 1 du réseau de sortie modifié du tripleur résistif simulés avec 
MDS et MOMENTUM aux Wquences 9.333 GHz, 18.666 GHz et 28 GHz par rapport 
aux paramètres S I 1 optimaux 
Les impédance Zdi modifiées sont : 
Zdo,,(fl)= 1 -85-32.3j 
Zdom,(2f 1)= 8 -75- 19.7j 
Zdom,(3fl)= 14.4-69j 
En comparant les équations 4.5 et 4.9, nous remarquons qu'aux fkéquences 9.333 GHz et 
18.666 GHz, le réseau d'entrée modifié et le réseau initiai présentent les mêmes 
impédances Zdo. 
À 28 GHz, le circuit modiné a une impédance qui a la même réactance que celle de 
l'impédance optimale (167j). Cependant, la partie réelle est 2.4 fois plus grande (14.4 vs 
6). Ceci est dû au fait que le circuit comporte des pertes qui sont inévitables à 28 GHz. 
On se rend compte qu'il est impossible de satisfaùe simultanément toutes les conditions. 
4.5 Performances obtenues avec MDS du tripleur résistif 9.333-28 GHz 
Dans cette partie, les performances et les paramètres du tripleur résistif 9.333-28GHz 
optimisé sur MDS 'HB' sont présentés. Ces résultats correspondent aux impédances 
d'entrée et de sortie optimales. 
La tension et le courant aux bornes de la diode sont présentés à la figure 4.1 1. 
Figure 4.1 1 : Courant et tension aux bornes de la diode pour le tripleu. résistif 
On remarque que la diode opère bien dans la région 1 de la figure 1.5, -2.33 5 Vd < 0.68. 
Le courant circulant dans la diode atteint un maximum de 36-2 mA. 
La figure 4.12 montre les composantes fiéquentieiles du courant circulant dans la diode 
Id. 
f req 
Figure 4.12 : Harmoniques du courant Id circulant dans la diode du tripleur résistif 
On remarque que 1, = 16 mA = 15 mA. 
On voit que la 2'-' harmonique est très significative, Id2=1 2 mA. 
La figure 4.13 montre la tension à l'entrée et à la sortie du tripleur résistif. 
Figure 4.13 : Tensions a l'entrée et à la sortie du tripleur résistif 
On remarque que les signaux ne sont pas distorsionés ce qui nous permet de dire qu'il n'y 
a que la fondamentale à l'entrée (la 2"' et 3"' harmoniques sont bloquées par le réseau 
d'entrée) et qu'il n'y a que la 3"' hannonique à la sortie (le réseau de sortie bloque 
toutes les fréquences indésirées). 
L'équation 2.25 nous permet de calculer la puissance. 
P=2.Re(V.conj(I)) (2.25) 
l'équation 2.26 permet d'exprimer la puissance en dBm. 
P=IO.Iog(500Re(V.conj(I)) (2-26) 
Les spectres de puissance à l'entrée et à la sortie du tripleur résisiif sont présentés aux 
figures 4.14 et 4.1 5 respectivement. La puissance d'entrée au niveau de la diode est aussi 
présentée sous fome de tableau à la figure 4.14. 
Tracr7lpin pin=IMlog(SOMreal (vinfconjt i in. i 1 1 1  
pd-lMlogC500*real(vdl+tonj( id. i 1)  1 
Figure 4.14 : Puissance à l'entrée du tripleur résistif, Pin, et puissance au niveau de la 
diode Pd 
On remarque qu'il y 0.1 dB de perte dans Ie réseau d'entrée. 
pout  
Figue 4.15 : Puissance de sortie du tripteur résistif 
D'après l'équation 1.6, on peut calculer les pertes de conversion du tripleur résistif à 
partir de la puissance B l'entrée et à la sortie. 
L= 11  - (-1.278) = 12.278 dB 
La figure 4.16 montre les pertes de conversion du tripleur résistif en fonction de la 
puissance d'entrée. On remarque que le minimum se situe autour de 12.25 
puis 
Figure 4.16 : Pertes de conversion du tripleur résistif en fonction de la puissance d'entrée 
On remarque que les pertes de conversion augmentent légèrement (maximum 1 dB) 
lorsqu'on s'éloigne de La puissance pour laquelle on a optimisé le doubleur (1 ldBm). On 
peut dire que Le niveau de puissance n'influence pas le fonctionnement du tripleur et que 
les réseaux d'entrée et de sortie permettent une adaptation à toutes les puissances. 
Les paramètres S 1 1 en grand-signal du tripleur sont présentés à la figure 4.17. 
Figure 4. L 7 : Paramètres S 1 1 en grand-signal du tripleur résistif 
On remarque que l'entrée est bien adaptée autour de 1 1 dBm, S 1 l@uis=ll dBm)=-20dB. 
De plus, on remarque qu'on ne perd pas l'adaptation sur toute la gamme de puissance. 
Pour évaluer la largeur de bande du tripleur, nous avons fixé une tolérance de -2dB sur la 
variation des pertes de conversion. 
La figure 4.18 montre la variation des pertes de conversion du tripleur résistif en fonction 
de la fiéquence. La puissance d'entrée est fixée à 1 1dBm. 
8.999EtOO frc 9.666EtOO A 
Figure 4.18 : Pertes de conversion du tripleur résistif en fonction de la fiéquence pour une 
puissance de 1 ldBm 
On a fixé une marge de 2dB dans la variation des pertes de conversion pour déterminer la 
largeur de bande. 
AL=2dB 
Lz9.39 GHz - 9.250 CfHz = 140 MHz- 
4.6 Performances estimées du tripleur résistif modifié 
Comme dans le cas du doubleur résistif, nous prévoyons obtenir des performances 
inférieures a celles trouvées avec MDS. Il faut donc prévoir à peu près 7.5 dB de plus 
pour les pertes de conversion. Cette dégradation des performances est amibuable au fait 
qu'on n'a pas pu présenter L'impédance optimale à la diode à la fkéquence de sortie à 28 
GHz. En effet, le circuit d'adaptation présente une résistance 2.4 fois plus grande que la 
résistance optimale (14.4 vs 6). 
La puissance fournie à la charge s'écrit : 
Si on a une résistance du circuit d'adaptation 2.4 fois plus grande, le courant est alors 2.4 
fois plus petit. 
Donc, 
= PL - 7.6dB 
Ces pertes sont malheureusement inévitables à cause des pertes dans le substrat à haute 
fkéquence. 
4.7 Mesures expérimentales du tripleur résistif 9.333-28 GHz 
Pour effectuer les mesures d'un multiplicateur, il faut avoir une source de puissance 
fonctionnelle à la fiéquence d'entrée du multiplicateur et un analyseur de spectre 
couvrant La fiéquence de sortie. Le laboratoire POLY-GRAMES ne possède pas encore 
d'analyseur de spectre couvrant la bande Ka. Nous devons donc effectuer nos mesures à 
l'aide d'un puissance-mètre. 
Nous devons donc nous assurer de bien filtrer la troisième harmonique dans le cas du 
tripleur 9.333-28GHz. De ce fait, nous avons placé à la sortie de notre tripleur résistif un 
filtre passe-bande à 28GHz (figure 4.2). Les caractéristiques de ce filtre sont présentées 
au chapitre 6. Ce filtre rejette toutes les harmoniques indésirées. Ainsi, la puissance 
mesurée par le puissance-mètre ne correspond qu'à la puissance de la troisième 
harmonique. Ce fltre produit une perte mesurée de 0.9dB dans la bande passante. 
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Figure 4. L Y  :Banc de mesure du tripieur 9.333-28 O& 
Nous avons effectué deux mesures différentes. La première mesure a pour but de 
déterminer les pertes de conversion du fripleur résistif a fréquence fixe (9.333GHz) et à 
différents niveaux de puissance d'entrée. La deuxième mesure a pour but de déterminer la 
largeur de bande du tripleur. On fixe la puissance dYentrt5e t on fait varier la kéquence du 
signal d'entrée. On calcule par la suite les pertes de conversion à chaque fréquence. 
r Mesures des pertes de conversion à 9.333 GHz 
On a remarqué qu'on a un décalage en fiéquence par rapport à 9.333 GHz. Les pertes de 
conversion sont minimales a 9.46 GHz. Les mesures qui niivent sont faites pour une 
fréquence fixe de 9.46 GHz au lieu de 9.333 GHz. 
Nous avons noté la puissance de la 3'&' harmonique (28GHz) pour chaque valeur de la 
puissance d'entrée qui varie de 2 à 18dBm. 
La puissance d'entrée, puis-in, est déduite de la manière suivante : 
puis-in = puis-source - perte dans le câble à 9.333 GHz 
La puissance de sortie, pout28, est déduite de la manière suivante : 
pout28 = pout-lu + perte dans le câble à 28GHz + perte dans le nIte passe-bande 
Les pertes dans le câble d'entrée à 9.333GHz sont égales à 1.88dB. 
Les pertes dans Le câble de sortie à 28GHz sont égaies à 3.84dB. 
Les pertes mesurées dans le filtre passe-bande sont de 0.9dB. 
Les pertes de conversion sont déduites de la manière suivante : 
L3,, = puis-in - pout28 
La puissance d'entrée, la puissance de sortie à 28GHz et les pertes de conversion 
mesurées se trouvent à la figure 4.20. 
Trace 1 043-MS 
Figure 4.20 : Puissance d'entrée, puissance de sortie et pertes de conversion mesurées du 
tripleur résistif 
Pour une puissance d'entrée de 1 1 dBm, on a des pertes de conversion d'environ 17 dB. 
Mesure de la largeur de bande du tripleur résistif 9.333-28 GHz 
La puissance d'entrée est ikée à 12.12 dBm. 
Nous avons noté la puissance de la 3ih' harmonique (28GHz) pour des kéquences 
d'entrée qui varient de 9.25 GHz à 9.85 GHz. 
Pour évaluer Ia largeur de bande du doubleur, nous avons fixé une tolerance de -2dB sur 
la variation des pertes de conversion. 
La figure 4.21 montre la variation des pertes de conversion mesurées du tripleur résistif 
en fonction de la fiéquence. 
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Figure 4.21 : Variation des pertes de conversion mesurées en fonction de la fiéquence 
pour une puissance d'entrée de 12.12 dBm 
On a fié une marge de 2dB dans la variation des pertes de conversion pour déterminer la 
largeur de bande. 
AL=2dB 
L=9.65GHz - 9.33GEk = 320 MHz. 
Comparaison des résultats mesurés avec les résultats simulés 
Dans la figure 4.22, les pertes de conversion mesurées et Les pertes de conversion 
simulées avec MDS en fonction de la puissance d'entrée sont tracées sur le même graphe 
pour permettre de les comparer. 
Figure 4.22 : Pertes de conversion simulées et mesurées du tripleur résistif 9.333-28 GHz 
On remarque qu'en pratique, on a en moyenne 5 dB de pertes supplémentaires par rapport 
aux pertes de conversion trouvées avec MDS. Ce résultat était prévisible à cause de la 
désadaptation à la sortie due aux pertes dans le substrat à haute fréquence. On se rappelle 
que MDS ne tenait pas compte de ces pertes dans ses simulations. 
Dans la figure 4.23, les pertes de conversion mesurées et simulées du tripleur résistif en 
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Figure 4.23 : Pertes de conversion mesurées et simulées du tripleur résistif 9.333-28 GHz 
en fonction de la fréquence 
On remarque que les résultats mesurés présentent un décalage en fréquence 
aux résultats simulés. 
On remarque que la largeur de bande mesurée est pratiquement deux fois plus 
la largeur de bande simulée (320 MHz vs 140 MHz). 
Par *PPO* 
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4.8 Interprétation des résultats 
Dans cette partie, une discussion des rédta ts  obtenus dans chaque étape de la conception 
du tripleur résistif 9.3 3 3 -28 GHz est présentée. 
Sur MDS, nous avons optimisé le tripleur 9.333-28 G& pour avoir la meilleure efficacité 
de conversion. Dans cette partie, nous avons considéré tous les paramètres de la diode. 
Les pertes de conversion du circuit optimal sont de 12.278 dB pour une puissance à 
l'entrée de 1 ldBm et rejoignent aimi les performances théoriques. Ce qui est excellent. 
Cependant, MDS, ne considère, pas les pertes dans le substrat. Celles-ci deviennent 
considérables à hautes fkéquences et peuvent altérer sérieusement les performances du 
trip leur optimisé. 
.- r r Sur ~v~GNENTu~N~, nous avons m o u e  ie circuit opthai de ieüe sorte à minimiser 
l'effet de ces pertes. Nous avons estimé que les pertes de conversion du circuit modifié se 
situent autour de 20 dB pour une puissance d'entrée de 11 dBm à cause de la 
désadaptation de la sortie a 28 GHz. 
Finalement, les mesures expérimentales du doubleur nous ont permis de trouver que les 
pertes de conversion se situent autour de 17 dB pour une puissance de 11 dBm soit 5 dB 
de plus que les pertes de conversion trouvées avec MDS. 
Comme pour le doubleur, lors de nos premières mesures, nous avons noté un décalage en 
fiéquence de 500 MHz vers le bas par rapport aux simulations de MDS. Ce décalage est 
dû au modèle utilisé de la diode. Pour contourner ce problème, nous avons refait le design 
du tripleur avec une fréquence d'entrée de 9.83 GHz au lieu de 9.333 GHz. 
Les résultats expérimentaux rejoignent donc les résultats théoriques et sont comparables. 
Les 5dB de pertes supplémentaires par rapport aux pertes de conversion trouvées sur 
MDS peuvent être attribuable à la fabrication du circuit (assemblage de la diode, via- 
holes) et aux pertes dans le substrat à hautes fréquences. De plus la technologie MIC ofEe 
une précision de 1 mil. À 28 GHz. 1 mil d'erreur dans une longueur de ligne produit un 
déplacement de 3" sur l'abaque de Smith, donc une désadaptation. L'utilisation de la 
technologie MHMIC aurait été plus appropriée mais son intégration avec le guide NRD 
aurait été plus compliquée. 
Quand à la largeur de bande mesurée, elle est 2 fois plus grande que la largeur de bande 
simuiée (320 M?3z vs 140 MHz). 
Nous pouvons donc considérer les résultats obtenus comme étant satisfaisants vue la 
technologie utilisée et la Wquence de travail. 
Le tripleur résistif 9.333-28GHz conçu servira de base pour le tripleur hybride utilisant le 
guide NRD. 
4.9 Conclusion 
Dans ce chapitre, nous avons fait la conception d'un tripleur de Mquence résistif 9.333- 
28 GHz en circuit MIC. Les résultats obtenus expérimentalement valident notre design. 
Les pertes de conversion mesurées de notre tripleur s'élèvent à 17 dB et sa largeur de 
bande est de 320 MHz. 
Ces performances sont très satisfaisantes vue la fiéquence de travail. Ainsi, ce tripleur 
peut servir facilement de base au tripleur final utilisant le guide NRD. 
CHAPITRE 5 : La transition microruban - guide NRD à 28 
GHz 
5.1 Introduction 
L'intégration du circuit planaire et du guide N'RD se fait à l'aide d'une transition. Celle-ci 
doit être conçue de manière à avoir le moins de pertes possibles à 28 GHz. En effet, les 
performances du multiplicateur final dépendent grandement de cette transition. Une 
transition présentant des pertes élevées fera en sorte d'augmenter les pertes de conversion 
Dans ce chapitre, une description du guide NRD et de la transition microruban-guide 
N'RD est présentée. Le principe de fonctionnement est aussi expliqué. Les paramètres et 
les résultats de la transition optimale à 28 GHz sont donnés à la £in de ce chapitre. 
5.2 Description du guide NRD 
Metat Plate 
Figure 5.1 : Exemple d'un circuit NRD 
Figure 5.2 : Coupe transversale du guide NRD 
Le NRD est formé de 2 plaques métalliques parallèles séparées d'une distance 'a '. Entre 
ces deux plaques, un diélectrique est mis en sandwich. 
Pour supprimer les radiations dans le guide NRD [7], la séparation entre les plaques 'a' 
doit être inférieure à la moitié de la longueur d'onde. Ainsi, tous les modes sauf le mode 
dominant sont sous la fréquence de coupure. 
5.3 Description de la transition 
4 microstrip line- 
w+ + 
Figure 5.3 : Schéma d'une transition microruban - NRD 
La figure 5.3 montre le schéma d'une transition. Celle-ci consiste en une ligne 
microruban déposée sur le guide NRD. Les deux ont un plan de masse commun. 
La ligne microruban est orthogonale au diélectrique du NRD. 
Le couplage entre la ligne microruban et le NRD est effectué à travers une fente 
rectangulaire faite dans le plan de masse commun. Cette fente est perpendiculaire à la 
ligne microruban. 
Les paramètres importants dans la conception de la transition sont : 
- Paramètres du guide NRD 
Permittivité relative du diélectrique : EZ 
Largeur du diélectrique : a 
Hauteur du diélectrique : b 
- Parum6tres de la ligne microruban 
Permittivité relative du substrat : ET 
Épaisseur du substrat : h 
Largeur de la ligne : w 
- Dimensim et forme de lu fente 
Dans le cas d'une fente rectangulaire, il faut déterminer la longueur et largeur de la 
fente. 
- Positions des circuits ouverts 
Position du circuit ouvert dans la ligne microruban : Ls 
Position du circuit ouvert dans le guide NRD : Lw 
5.4 Principe de fonctionnement 
Figure 5.4 : Diagrâme des lignes de champs du mode dominant LSMlO dans le Guide 
NRD 
- champ électrique 
-- champ magnétique 
Champ tlccin'que 
------ ChampmagnCtique 
Figure 5.5 : Lignes de champs dans un guide NRD pour le mode LSE,, 
Champ dlcctnquc 
- Champ magnetique 
Figure 5.6 : Lignes de champs dans un guide NRD pour le mode LSM,, 
Plan de masx 
Figure 5.7 : Lignes du champ élecû-ique et du champ magnétique dans une Ligne 
microruban, mode quasi-TEM 
Le mode fondamental dans la Iigne microruban est le mode quasi-TEM. Le champ 
électrique de ce mode est présenté à la figure 5.7. 
Dans le guide NRD, on a principalement 2 modes non-rayonnants qui sont les modes 
LSM,, et LSE,,. Les champs électromagnétiques E et H sont présentés aux figures 5.5 et 
5 -6. 
Le mode LSM est préféré dans les applications pratiques car il présente des pertes de 
propagation plus faibles que le mode LSE. 
Le champ magnétique du mode LSM est parallèle à l'interface air-diélectrique du guide 
NRD. En supposant le NRD et la ligne microniban tel que décrit à la figure 5.3, les 
champs magnétiques du mode quasi-TEM dans la ligne microniban et du mode LSM 
dans le N'RD se confondent à la fente. Le couplage est ainsi effectué. 
La bande de fréquence d'opération de cette transition dépend des dimensions du 
diélectrique du guide NRD. 
Pour étudier expérimentalement notre transition, un protome est fabriqué utilisant 2 
Lignes microruban interconnectées par 2 transitions microruban- NRD et un guide NRD 
(figure5.8). De cette manière, l'entrée et la sortie du circuit demeurent en microruban ce 
qui permet l'utilisation de l'analyseur de réseaux. 
Figure 5.8 : Schéma du prototype avec 2 transitions microniban - NRD 
5.5 Technique d'analyse 
Le couplage entre 2 structures différentes a été mentionné dans plusieurs articles [3], 141. 
Dans ces articles, les auteurs ont majoritairement essayé de modéliser leur transition pour 
ensuite faire leur design. 
Cependant, il y a un point sur lequel toutes ces publications s'entendent est que le 
problème majeur dans le design de ce genre de transition se situe dans le type de 
géoméûie à adopter et dans l'adaptation d'impédance des 2 structures. La transition 
hybride microruban - NRD n'échappe pas non plus à ce problème. 
Nous devons d'une part déterminer la forme et les dimensions de la fente qui permettent 
le meilleur couplage et d'autre part réaliser l'adaptation entre le guide NRD qui présente 
une grande impédance caractéristique et une Ligne microruban de 50 Ohm. 
Dans ce projet, nous n'avons pas utilisé de technique de modélisation par contre nous 
avons utilisé un logiciel de simulation numérique basé sur la méthode T ' M .  Cette 
méthode s'est avérée très performante pour ce genre de structure. Malheureusement, 
cornme toutes les méthodes numériques, la méthode T'LM présente des temps de 
simulation très longs pour les structures complexes. 
Il n'y a donc pas de méthode directe pour la conception. Il faut y aller par tests successifs 
pour trouver les paramètres qui donnent la meilleure réponse. 
5.5.1 Influence des paramètres de la transition 
Pour arriver à déterminer les paramètres finaux de la transition microruban, nous avons 
fait varier chaque paramètre indépendamment des autres. 
La ligne microruban est une ligne 50R déposée sur le substrat TMM3 (~r=3 -27, h=15 mil) 
soit le même qu'on a utilisé pour le doubleur et tripleur. La largeur de la ligne est alors 
égale à 0.8805 mm. 
Le diélectrique utilisé pour le guide NRD est le Téflon ( ~ ~ 2 . 0 4 ) .  
Influence de la largeur du diélecirique du guide NRD 'b ' 
dans cette partie, nous avons fait varier la largeur du diélectrique du guide NRD 'b' 
pendant que les autres paramètres restent fixes. 
L ~ 2 . 5  mm 
Ls=2 mm 
fente=() .5 * 5 mm2 
La figure 5.9 présente le coefficient de transmission S21 en dB pour des dimensions de b 
égales à 6 mm, 7 mm et 8 mm et ce pour deux transitions (figure 5.8). 
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Figure S.Y : Coemcient de transmission SZi de ia transition microniban - N W  pour 
différentes largeurs du diélectrique 
On remarque que b a une influence directe sur la fréquence de coupure et sur la largeur de 
bande. Cependant, cette influence ne se fait pas de manière systématique. Il y donc une 
valeur de b optimale qui dépend des autres paramètres. 
Pour l'ensemble des paramètres fixés Gw=2.5 mm, fente=0.5*5 mm', a=4.08 mm, 
Ls=2mm), une largeur de b de 7mm représente la valeur optimale. 
Influence de la longueur du circuit ouvert dans le guide NRD Zw ' 
Dans cette partie, nous avons fait varier la longueur du circuit ouvert dans le guide N'RD 
pendant que les autres paramètres sont fixes. 
b=7 mm 
Ls=2mrn 
fente=O.S * 5 mm2 
a = 4.08 mm 
La figure 5.10 présente le coefficient de transmission S21 en dB pour des dimensions de 
Lw égales a 1.5 mm , 2  mm et 2.5 mm. 
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Figure 5.10 : Coefficient de transmission S 2  1 de la transition microruban -NRD pour 
différentes longueurs du circuit ouvert dans le guide NRD 
On remarque que la variation de Lw ne génère pas de décalage en fréquence. On peut dire 
que Lw n'affecte pas la Wquence de coupure du guide NRD ce qui est normal. 
Cependant, la longueur du circuit ouvert dans le NRD affecte le niveau du coefficient de 
transmission. On remarque pour une longueur Lw de 2.5 mm, on obtient le meilleur 
coefficient de transmission. 
Influence de la l a r ~ e u r  de la fente 
Influence de la largeur de lafente 
Dans cette p d e ,  nous avons fait varier la largeur de la fente pendant que les autres 
paramètres sont fixes. 
b=7 mm 
L ~ 2 . 5  mm 
Ls= 2 mm 
a = 4-08 mm 
La figure 5.1 1 présente le coefficient de trammission S21 en dB pour des largeurs de la 
fente égales à 1.5 mm ' 2  mm et 2.5 mm. 
25 26 27 29 30 31 32 34 35 
fréquence en GHz 
Figure 5.1 1 : Coefficient de transmission S2 1 de la transition microruban -NRD pour 
différentes largeurs de la fente. 
On remarque que la largeur de la fente n'affecte que le niveau de coefficient de 
ûansmission. On constate qu'on a le meilleur couplage avec une largeur de fente de 5 
mm. 
5.6 Paramètres de la transition 
Après avoir déterminer les dimensions du diélectrique du NRD qui correspondent à notre 
bande de fréquence, nous avons effectué plusieurs simulations pour déterminer la forme 
et les dimensions de la fente ainsi que les paramètres Ls et Lw nécessaires à l'adaptation 
de la ligne microruban au guide NRD. 
Nous avons retenu les paramètres de la simulation qui permettent d'avoir le meilleur 
coefficient de transmission, 
Ainsi, la meilleure réponse est obtenue avec les paramètres suivants : 
- La  ligne microniban 








l o n g u e ~ ~ 5 5  mm
- La fente 
l a r g e u ~ 5  mm 
l o n g u e ~ ~ o . 5  mm 
- Les positions des circuits ouverts 
Ls=2 mm 
L ~ 2 . 5  mm 
5.7 Résultats simulés et expérimentaux 
Le coefficient de transmission de la transition microruban- guide NRD dont les 
paramètres ont été définis dans la partie précédente est présenté à la figure 5.12. 
dB(S21) b=7; Lw=2.5; fente=5 simulation 
fréquence en GHz 
Figure 5.12 : Coefficient de transmission simulé S21 de la transition microruban - guide 
N'RD avec les paramètres optimaux 
Pour faire mesurer le coefficient de transmission de la transition, il a fallu faire une 
calibration TRL pour ramener le plan de réference des mesures au niveau de la fente. De 
cetie manière, on ne considère pas les pertes dans les connecteurs et les pertes dans le 
circuit, 
Le layout de la transition est présenté à la figure 5.13 
r 
t 
, - . Ligne 
micro-ruban .- ; - , 
Fente 
: 1 :  . ' 
: ! . Guide NRD 
0 . .  
1 .  
TRANSITION 28 GHz; i i 
Er=3.27 . S .  1 .  
h 4 5  m i  1 . *  : I :  
w=0.8805 mm : r'- ' . e t *  ' . .,: : 
3 : i +  . ..* . 
Plan de symétrie 
Figure 5.13 : Layout de la transition microruban - Guide NRD 
On remarque qu'il a fallu mettre des courbes de 90" dans le circuit pour pouvoir utiliser la 
fixhue test WILTRON qui ne permet de mesurer que les circuits dont la largeur est 
infërieure à 2 pouces. 
Le Iayout du kit de calibration TRL est présenté à la figure 5.14. 
REFLECT I 
l 
Figure 5.14 : Kit de calibration TRL 
On remarque que le kit de calibration contient le même nombre de courbes de 90" que le 
circuit de la transition pour tenir compte de l'effet de chacune d'eues dans notre 
calibration. 
Le 'REFLECT' est un circuit ouvert de longueur L. 
Le 'THEZU' est une ligne de longueur 2L. 
Le 'LINE' est une ligne de longueur 2L+Ag/4 calculée à 28 GHz. 
Pour avoir le plan de référence au niveau de la fente, on rentre les valeurs cidessous dans 
l'analyseur de réseaux HP-85 1 OC. 
Le délai du 'THRU' est O ps. 
Le délai du 'REFLECT' est O ps. 
Le délai du 'LINE' est 8.9 ps (délai de hg/4 à 28 GHz). 
On prend le 'THRU' comme référence. 
Après avoir calibré l'analyseur de réseaux, nous avons mesuré cette transition a l'aide de 
l'analyseur de réseau. Les résultats obtenus sont présentés à La figure 5.15 . 
dB(S21) b=7; Lw=2.5; fente=5 
mesures 
25 26 27 29 30 31 32 34 35 
fréquence en GHz 
Figure 5.15 : Coefficient de transmission mesuré S21 de la transition optimale 
5.8 Interprétations des résultats 
Les résultats expérimentaux s'avèrent excellents. Nous avons obtenu une largeur de 
bande de 6 GHz où les pertes sont inférieures à 2.5 dB pour les 2 transitions. De plus, 
dans la fréquence centrale d'intérêt de 28 GHz nous avons 2 dB de pertes sans aucune 
fluctuation su .  une largeur de bande de 2 GHz On a donc 1 dB de perte pour chaque 
transition, ce qui est excellent. 
Les résultats simulés présentent les mêmes caractéristiques en termes de largeur de bande 
et coefficient de transmission que les résultats mesurés. La figure 5.16 démontre bien la 
similitude qui existe entre les résultats simulés et les résultats expérimentaux. 
dB(S21) b=7; Lw=2.5; fente=5 simulation et 
mesures 
25 26 27 29 30 31 32 34 35 
fréquence en GHz 
1- dB(S21) mes 1 
Figure 5.16: Coefficient de transmission S21 de la transition mesuré et sirnui6 
On peut donc dire que les résultats expérimentaux concordent bien avec les résultats 
simulés. 
De plus, on peut remarquer que la transition conçue rejette tout signal en bas de 27.5 
GHz. La transition microruban - guide NRD peut parfaitement remplir le rôle d'un f%re 
passe-bande de Wquence de coupure à 27.5 GHz Implantée dans le doubleur 14-28 GHz 
ou le tripleur 9.333-28 GHz, cette transition fera en sorte de supprimer à la sortie les 
Eéquences indésirées. 
5.9 Conclusion 
Dans ce chapitre, une description de la transition microruban - guide NRD a été 
présentée. 
Nous sommes parvenus à concevoir une transition à 28 GHz à îrès faible perte (1 dB de 
perte) avec une fréquence de coupure de 27.5 GHz et une largeur de bande supérieure à 2 
GHz. 
En vue des résultats obtenus, nous avons retenu cette transition pour l'intégrer à nos 
circuits planaires. En effet , elle promet une bonne intégration de circuit planaire et guide 
N'RD. 
CHAPITRE 6 : Les filtres 
6.1 Introduction 
Lors de la conception des multiplicateurs de fiéquence, nous avons eu besoin d'un filtre 
passe-bas ayant une Wquence de coupure supérieure à 10 GHz et d'un fiitre passe-bande 
ayant une fiéquence centrale de 28 GHz. 
Dam ce chapitre, la conception de chacun de ces filtres est présentée. 
6.2 Filtre passe-bande à 28 GHz 
La présence d'un filwe a la sortie du muItip1icateu.r est nécessaire pour filtrer la 2e 
harmonique dans le cas du doubleur 14-28 GHz et la 3'&' harmonique dans le cas du 
tripleur 9 -33 3 -28 GHz 
Nous devons concevoir un filtre passe-bande dont Ia fiéquence centrale est à 28 GHz- Ce 
filtre doit être relativement large bande pour couvrir toute la bande LMCS et compenser à 
tout décalage éventuel en fréquence. On a fixé la largeur de bande a 4 GHz 
Le gabarit du filtre passe-bande est présenté à la figure 6.1. 
f en GHz 
Figure 6.1 : Gabarit du filtre passe-bande à 28 GHz 
Pour notre conception, nous avons choisi un nitre Buterworth à lignes couplées. La 
topologie de ce filtre est présentée à la figure 6.2. 
Figure 6.2 : Topologie du filtre passe-bande avec les lignes couplées 
Le prototype d'un filtre passe-bas avec éléments localisés est présenté A la figure 6.3 
Figure 6.3 : Prototype d'un filtre passe-bas avec éléments localisés 
Dans le cas d'un filtre Buterworth, la valeur des éléments localisés est donnée par 
l'equation 6.1. 
avec k1,2,. .. ., n 
n est l'ordre du flltre 
La première étape dans la conception du filtre passe-bande est de convertir le prototype 
du filtre passe-bas (figure 6.3) en une forme qui contient des impédances d'inverteur et 
des inductances en série (figure 6.4). 
Figure 6.4 : Représentation d'un filtre avec lignes couplées 
La propriété d'un inverteur est la suivante : 
Figure 6.5 : Propriété de l'inverteur 
J L 
déphasage = f - 
2 
La correspondance entre le prototype passe-bas (figure 6.3) et la représentation du nitre à 
lignes couplées (figure 6.4) est donnée dans [7]. 
Valeur des inverteurs des sections externes : 
Valeur des inverteurs des sections intérieures 
Kk,k+, -- 1 avec k 1 , S  ,..... ,I-1 
zo -,/a
Pou. établir l'équivalence entre la représentation du mtre à Lignes couplées (figure 6.4) et 
le circuit réel du filtre (figure 6.11, on utilise les équations reliant les impédances des 
modes pair et impair des lignes couplées aux valeurs des inverteus données dans 171. 
Impédances des modes pair et impair des sections externes 
n. f, 
avec +, =- 
2 f r  
r Impédances des modes pair et impair des sections intérieures 
Une fois qu'on a déterminé les impédances du mode pair et du mode impair, on peut 
bouver les paramètres de la ligne couplée à l'aide du logiciel 'LINE CALC' disponible 
sur MDS. 
6.2.1 Design du filtre passe-bande à 28 GEIz 
Dans cette partie, nous faisons le design du fïitre passe-bande ayant le gabarit de la figure 
6.1. 
2(f - fi) 
avec w, = ou e 3  1.5 GHz ; fi-28 GHz ; f ~ 3 0  GHz ; f,=26GHz 
f2 -f ,  
On trouve n=1.963 
On prend n=2. 
Le filtre est aiors un filtre du second ordre. 
D'après l'équation 6.1, on trouve : 
g, = g2 = 1.414 
La valeur des inverteurs des sections externes est déduite de l'équation 6.3. 
Pour Zo=50Q, on trouve K, ,=K,,=42.05 
La valeur de l'inverteur de la section intérieure est déduite de l'équation 6.4. 
Pour Zo=SOR, on trouve K,,=35.36 
A partir des équations 6.5, on détermine les impédances du mode pair et du mode impair 
des lignes couplées des sections externes. 
On trouve 
(ZO,)~,, = ( ~ 0 ~ ) ~ ~  = 6858 (6.8.a) 
(ZO,)~,, = (ZO,),~ = 3 1.42 (6.8.b) 
À partir des équations 6.6, on détermine les impédances du mode pair et du mode impair 
On trouve 
(zo~) , .~  = 5054 
(70 1 =?é7?h 
\--0/1,2 
Pour déterminer 1 .es caractéristiqu 
on utilise le logiciel LINE CALC 
de la ligne couplée de la section intérieure. 
.es des lign 
(6.9.a) 
(6.9.h) 
les couplées (largeur 'w' et espacement 'S ' ) ,  
On a utilisé comme substrat du TMM3 ( ~ ~ ~ 3 . 2 7 )  d'épaisseur h=15 mil. 
Pour les lignes couplées des sections externes, on trouve : 
wI7=O.8  mm 
S ,=S,=O-03 mm= 1.1 8 mil 
Pour les Lignes couplées de la section interne, on trouve : 
w,=l.ll mm 
s2=o.25 mm 
Pour déterminer la longueur des Lignes couplées 1, on doit calculer la longueur d'onde à 
28 GHz. 
Pour une ligne microruban de 50 ( ~ 0 . 8 8 0 5  mm) sur Le même substrat (~,=3.27, h=15 
mil), on trouve avec L M  CALC, ~ 8 2 . 5 7 4 1  à 28 GHz. 
La longueur d'onde est calculée à partir de l'équation 6.10. 
À 28 GHz, on trouve hg=6.68 mm 
On remarque que S, et S, avoisinent I mil. La limite de fabrication sur l'espacement des 
lignes est de 5 mil. On doit donc optimiser le circuit sur MDS en imposant un espacement 
des lignes couplées supérieur à 5mil. 
Les dimensions finales du filtre passe-bande sont les suivantes : 
Lignes couplées d'entrée 
wl=0.3û9b mm 
S,=0.130 mm = 5.12 mil 
1, = 1.5 mm 
Lignes couplées intérieures 
w2=0.3096 mm 
S2=0.458 mm = 18 mil 
1, = 1.721 mm 
Lignes couplées de sortie 
w,=0.3096 mm 
S,=0.130 mm = 5.12 mil 
1,=1mm 
Le layout h a 1  du fdtre passe-bande a lignes couplées et de fréquence centrale 28 GHz est 
présenté à la figure 6.6. 
102 mil 
v 
S u b s t r a t  TMM3 
h=15 m i l  
Figure 6.6 : Layout du filtre passe-bande a lignes coupk5es (f,=28 GHz) 
6.2.2 Performances du filtre passe-bande à 28 GEIz 
Le coefficient de transmission du filtre passe-bande simulé et mesuré est présenté à la 
figure 6.7. 
Trace l=dB(passbanb2flmds.. SC1,21) 
Trace2=dB(passband28mes. . SC1,21) 
Figure 6.7 : Coefficient de transmission simulé et mesuré du filtre passe-bande à 28 GHz 
D'après les simulations, on remarque que le coefficient de transmission correspond au 
gabarit du fiItre défini à ia figure 6.1. En effet, la kéquence centrale est à 28 GHz et la 
largeur de bande est de 4 GHz. 
Quand aux mesures, ils sont très comparables aux simulations. Nous avons 0.9 dB de 
perte dans la bande passante au lieu de 0.4 dB soit 0.5 dB de plus ce qui est négligeable à 
la fréquence de 28 GHz. 
D'autre part, on remarque que la kéquence centrale est à 27.5 GHz. 
Pour ce qui est de largeur de bande, elle est plus grande de 800 MHz 
Nous pouvons donc considérer les performances obtenues très satisfaisantes. 
6.3 Filtre passe-bas a 14 GHz 
Dans le cas du trip1eu.r réactif, il faut mettre un filtre passe-bas à L'entrée pour permettre 
le passage de la fondamentale (9.333 GHz) et bloquer les harmoniques d'ordre supérieur. 
Ainsi, on empêche le passage de la 2n"' harmonique et de la 3'"' hannonique dans le 
réseau d'entrée. 
Nous devons concevoir un flltre passe-bas dont la fréquence de coupure est à 14 GHz. Le 
gabarit du filtre passe-bas est décrit à la figure 6.8. 
GHz 
Figure 6.8 : Gabarit du filtre passe-bas 
La topologie du filtre passe-bas est une topologie à saut d'impédance. Cette topologie est 
présentée à la figure 6.9. 
Figure 6.9 : Fiitre passe-bas à saut d'impédance 
Figure 6.10 : Filtre passe-bas de type tchebyscheff 
2 
avec g, = -sin(a 
ri 
2k-1 
où 8, =- n: avec k=l,S,-..,,n 
2n 
n est l'ordre du filtre. 
Pour trouver les impédances dénormalisées, on effectue les transformations suivantes : 
i l -  - 
G k  
avec wo=2do 
Une fois qu'on a déterminé les capacités et les inductances du filtre, il faut trouver leur 
équivalent en termes de ligne microruban. 
6.3.1 Théorie des iignes de transmission 
On peut faire les approximations suivantes : 
1. Une petite section d'une ligne à haute impédance peut être approximée par une 
inductance en série, 
2. Une petite section d'une ligne à faible impédance peut être approximée par une 
inductance en parallèle. 
Soit le circuit suivant : 
Yin 1 
Z, + jZo tanp.1 
Zin = Zo 
Zo + jZ, tanp.1 
Si i3.i < ni6 c'est a ciire que i < Àji2, on peut faùe i'approxïmation suivante : tanpL=pi 
l'équation 6.15 devient : 
Si la ligne est une ligne à haute impédance c'est-à-dire ZoziZ, l'équation 6.16 devient : 
Zo. l 
Zin = Z, + jZo/3.1= 2, + jw.- 
v 
oh v=3.lo8 m/s 
Donc une petite section de ligne à haute impédance se comporte comme une inductance L 
en série avec 2,. 
zo. 1 L=- 
v 
Dans le cas d'une ligne a faible impédance, on peut faire le même raisonnement avec 
l'admittance Yin. 
Y, + jYo tanp.1 
Yin = Y0 
Yo + jY, tanp.1 
Si p . 1 ~  7d6 c'est à dire que 1 < U12, on peut f&e l'approximation suivante : tanpl+l 
l'équation 6.1 9 devient : 
Si la ligne est une ligne à faible impédance c'est-à-dire YoizYL, l'équation 6.20 
devient : 
Yo. 1 
Yin = Y, + jYop.l= Y, + jw.- 
v 
Donc une petite section de ligne à faible impédance se comporte comme une capacité en 
parallèle avec &. 
Pour trouver le filtre passe-bas en lignes microruban correspondant au fltre passe-bas 
avec éléments localisés, il faut utiliser les équations 6.18 et 6.22. 
6.3.2 Conception du filtre passe-bas à 14 GHz 
On doit concevoir un Ntre passe-bas au gabarit de la figure 6.8. 
Pour trouver l'ordre du filtre nécessaire pour avoir le gabarit de l a  figure 6.8, il faut 
satisfaire l'équation 6.23. 
On trouve a . 8 2  
On prend n=5. 
Le filtre est alors un filtre d'ordre 5. 
De l'équation 6.1 1, on trouve ~ 0 . 5 1  




&=1 .O9 1 1 
g,=2.1349 




Le filtre passe-bas en éIéments localisés est présenté a la figure 6.1 1.  
zo  r, L4 
Figure 6.1 1 : Filtre passe-bande d'ordre 5 en éléments localisés 
À présent, il faut trouver l'équivalent du filtre de la figure 6.1 1 en lignes microruban. 
La topologie du lïitre passe-bas est une topologie à saut d'impédance. Un filtre passe-bas 
d'ordre 5 à saut d'impédance est présenté à la figure 6.9. 
Pour concevoir le filtre en Lignes microruban, nous avons utilisé le T'MM3 (~,=3.27 et 
h=l5mil). 
Pour pouvoir les approximations 1 et 2 sur les petites sections de lignes à faible et haute 
impédance, il faut que la longueur de ligne soit inférieure W12. 
Il ,1, et 1, doivent donc être inférieures à U12. 
Pour faciliter le calcul, on considère la longueur d'onde correspondante à une Ligne de 
50Q- 
On utilise le logiciel LINE CALC pour trouver la permittivité efficace d'une ligne de 50 
SZ à 14 GHz. 
On trouve ~ ~ ~ 2 . 6  18. 
h 
On prend 1, = 1, = - 12 - Llmm 
À partir de l'équation 6.22, on trouve l'impédance de la ligne qui correspond à Cl et CS. 
On trouve Zo,=7.56C2 . 
À partir du logiciel LINE CALC, on trouve la largeur de ligne qui donne Zo, sur le 
substrat utilisé. 
On trouve w,=9.71 mm. 
En remplaçant Zo par 20, dans l'équation 6.22, on trouve la longueur l3 qui donne C,. 
On trouve l,= 1 -54 mm. 
À partir de l'équation 6.21, on trouve l'impédance de la ligne qui correspond à L, et L,. 
On trouve Zo2=1 69R . 
À partir du logiciel LINE CALC, on trouve la largeur de ligne qui dome Zo, sur le 
substrat utilisé. 
On trouve wy0.025 m u ~ û . 9 8  mil. 
La Limite de fabrication sur la largeur d'une Ligne est de 5 mil. Nous devons donc 
optimiser le circuit avec MDS pour avoir des lignes dont la largeur est supérieure à 5 mil. 
Après optimisation, Les dimensions du filtre passe-bas sont les suivantes : 





Le layout du filtre passe-bas à 14 GHz est présenté à la figure 6.13. 
618 mil 
Figure 6.1 2 : Layout du filtre passe-bas à 14 GHz 
63.3 Performances du nitre passe-bas à 14 GEIz 
Le coefficient de transmission simulé SI2 du filtre passe-bas conçu est présenté à la 
figure 6.13. 
Tracel3=dB(SC1,21) 
Figure 6.13 : Coefficient de transmission S 12 simulé avec MDS du filtre passe-bas 
D'après les simulations, on remarque que le coefficient de transmission correspond au 
gabarit du filtre passe-bas défini à la figure 6.8. En effet, la fiéquence de coupure est à 14 
GHz et la variation se S12 dans la bande passante est inférieure à 1 dB. De plus, à 17 
GHk, on a à peu près 10 dB d'atténuation comme prévu. A 28 GHz, le filtre présente 20 
dB d'atténuation. 
11 faut souligner la présence d'une fiéquence image autour de 34 GHz où la réponse du 
filtre remonte. 
1 1 l I , 1 
1.0 G k  f req 35.0 GHz0 ; 
L.0 GHz FREO 35.0 GHzC : 
Figure 6.14 : Coefficient de transmission S 12 mesuré et simulé du filtre passe-bas 
Quant aux mesures, ils sont très comparables aux simulations. En effet, le filtre passe-bas 
mesuré présente aussi des fluctuations inférieures à 1 dB dans la bande passante. Il faut 
cependant noter que la fiéquence de coupure se situe autour de 13.4 dB au lieu de 14 
GHz. 
À 28 GH2, on a 25 dB d'atténuation. 
Nous pouvons donc considérer les performances obtenues du filtre passe-bande comme 
satisfaisantes. 
6.4 Conclusion 
Dans ce chapitre, nous avons présenté la conception d'un filtre passe-bande à 28 GHz et 
d'un filtre passe-bas à 14 GHz nécessaires pour le design du doubleur 14-28 GHz et du 
tripleur 9.333-28 GHz. 
Nous avons mesuré chacun de ces filtres pour vérifier leurs performances respectives. 
Nous avons obtenu des résultats très satisfaisants qui nous permettent de les utiliser dans 
le cadre de ce projet. 
CHAPITRE 7 : Intégration du doubleur et du tripleur au guide 
NRD 
7.1 Introduction 
Dans cette partie, nous ferons I'assemblage du doubleur et du tripleur conçus 
précédemment avec le guide NRD. 
Nous avons retiré le fXtre passe-bande à 28 GHz du doubleur et du tripleur. La transition 
microniban - guide NRD agira comme un fîltre à 28 GHz. 
L'intégration des multiplicateurs au guide NRD ainsi que les performances ha i e s  du 
doubleur hybride 14-28 GHz et, du tripleur 9.333-28 GHz sont présentées dans ce 
chapitre. 
7.2 Doubleur hybride 14-28 GHz 
7.2.1 Intégration du doubleur planaire 14-28 GHz au guide NRD 
Pour faire l'intégration du doubleur au guide NRD, nous avons retiré le filtre passe-bande 
à 28 GHz car la transition microruban-guide NRD agit comme un filtre passe-bande à 28 
GHz. 
Le layout du circuit est présenté à la figure 7.1. 

Les pertes de conversion du doubleur hybride devraient être supérieures d'environ 2.5 dB 
par rapport au doubleur planaire 14-28 GHz. Ces 2.5 dB sont attribuabies aux pertes dans 
les transitions microruban- guide NRD. Les pertes de conversions simulées sur MDS du 
doubleur hybride devraient tourner autour de 12 dB tandis que les pertes de conversion 
mesurées devraient être égaies à 15 dB à cause des pertes dans le substrat à haute 
fréquence. 
En simulant tel qu'il est le circuit, nous avons noté que les pertes de conversions sont 
supérieures à ce qu'on a prévu. On a noté 5 dB supplémentaires au Lieu de 2.5 dB. Ceci 
est dû au fait que le doubleur est désadapté à la sortie. En effet, la transition microruban- 
guide NRD ne présente pas une impédance de 50 Cl. 
II faut donc réoptimiser le doubleur de telle sorte à adapter sa sortie et à obtenir des pertes 
de conversion qui se situe autour de 12 dB. Cette dernière optimisation a tenu compte des 
courbes à 90° présentes dans le circuit final et a été facilement accompli par MDS. Le 
circuit h a 1  présente des modifications mineures par rapport au doubleur original. 
7.2.2 Performances du doubleur hybride 14-28 GHz 
7.2.2.a Performances simulées 
Les spectres de puissance à l'entrée et à la sortie du dispositif sont présentés à la figure 
7.2 et 7.3 respectivement. La puissance d'entrée au niveau de la diode est aussi présentée 
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Figure 7.2 : Puissance à I'entrée du doubleur hybride, Pin, et puissance au niveau de la 
diode Pd 
On remarque qu'il y 0.4 dB de perte dans le réseau d'entrée. 
pout 
Figure 7.3 : Puissance de sortie du doubleur 
D'après l'équation 1.6, on peut calculer les pertes de conversion du doubleur à partir de la 
puissance à l'entrée et à Ia sortie. 
L= 11  - (-1.185) = 12.185 dB 
La figure 7.4 montre les pertes de conversion en fonction de la puissance d'entrée. On 
remarque qu'on a un minimum de pertes de conversion lorsque la puissance d'entrée se 
situe autour de 9.5 dB. 
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Figure 7.4 : Pertes de conversion du doubleur hybride en fonction de la puissance 
d'entrée 
On remarque que les pertes 
pour laquelle on a optimisé 
de conversion augmentent losqu'on s'éloigne de la puissance 
le doubleur (1 1dBm). 
Pour évaluer la largeur de bande du doubleur, 
la variation des pertes de conversion. 
nous avons £ixé une tolérance 
La figure 7.5 montre la variation des pertes de conversion du doubleur 
fonction de la fiéquence. La puissance d'entrée est fixée à 1 IdBm. 
de -2dB s u r  
f req 
Trace 1 a2=ec4 pin5=10*1og(500*real(vin*conj(iin.i~)~ 
pout3=10*1og(500*reaI(vout*conj(iout.i))~ 
Figure 7.5 : Pertes de conversion en fonction de la fiéquence pour une puissance de 
1 ldBm 
On a fixé une marge de 2dB dans la variation des pertes de conversion pour déterminer la 
largeur de bande. 
AL=2dB 
L=14.15G& - 13.8GHz = 350MHz 
7.2-2 b Per$ormances mesurées 
Comme dans le cas du doubleur planaire, nous avons mesuré le doubleur hybride à l'aide 
d'un puissance-métre. La transition microruban-guide NRD fait en sorte de n'avoir que la 
deuxième harmonique à 28 GHz. La puissance mesurée par le puissance-métre 
correspond à la puissance à 28 GHz. 
Le montage du banc de mesure est le même que celui de la figure 2.28. 
Nous avons effectué deux mesures différentes. La première mesure a pour but de 
déterminer les pertes de conversion du doubleur hybride à fréquence fixe (14GHz) et à 
différents niveaux de puissance d'entrée. La deuxième mesure a pour but de déterminer la 
largeur de bande du doubleur hybride. On fixe Ia puissance d'entrée et on fait varier la 
Wquence du signal d'entrée. On calcule par la suite les pertes de conversion à chaque 
fréquence. 
a Mesures des pertes de conversion 
On a remarqué qu'on a un décalage en fréquence par rapport à 14 GHz. Les pertes de 
conversion sont minimales à 13.73 GHz. Les mesures qui suivent sont faites pour une 
fiéqueme fixe de 1 3 -73 GHz au lieu de 14 GHz 
Nous avons noté la puissance de la 2'""' harmonique (28Ghz) pour chaque valeur de la 
puissance d'entrée qui varie de -2 à 14dBm. 
La puissance d'entrée, puis - in, est déduite de la manière suivante : 
puis-in = puis-source - perte dans le câble d'entrée à 14 GHz 
La puissance de sortie, pout28, est déduite de la manière suivante : 
pout28 = pout-lu + perte dans le câble de sortie à 28Ghz 
Les pertes dans le câble d'entrée à 14Ghz sont égaies à 2.19dB. 
Les pertes dans le câble de sortie à 28Ghz sont égales à 4.21dB. 
Les pertes de conversion sont déduites de la manière suivante : 
L, = puis-in - pout28 
La puissance d'entrée, la puissance de sortie à 28Ghz et les pertes de conversion 
mesurées du doubleur hybride se trouvent à la figure 7.6. 

































Figure 7.6 : Puissance d'entrée, puissance de sortie et pertes de conversion mesurées du 
doubleur hybnde 
Pour une puissance d'entrée de 11.3 dBm, on a des pertes de conversion d'environ 16.7 
dB. 
0 Mesure de la largeur de bande du doubleur hybride 14-28 GHz 
La puissance d'entrée est fixée à 1 1.8 1 dBm. 
Nous avons noté la puissance de la 2""' harmonique pour des fréquences d'entrée qui 
varient de 13.5 GHz à 14.09 GHi. 
Pour évaluer la largeur de bande du doubleur, nous avons fixé une tolérance de -2 dB sur 
la variation des pertes de conversion. 
La figure 7.7 montre la variation des pertes de conversion mesurées du doubleur hybnde 
en fonction de la fiéqueme. 
13.5 GHz f req 
Tr ace4=L2-f req L2-f req=11.8 1-daub leurhybr ide .  .peut-f req  
Figure 7.7 : Variation des pertes de conversion mesurées du doubleur hybride en fonction 
de la firéqueme pour une puissance d'entrée de 1 1.8 1 dBm 
On a fixé une marge de 2dB dans la variation des pertes de conversion pour déterminer la 
largeur de bande. 
AL=2dB 
L=13.86G& - 13.65GHz = 210 MHz. 
Comparaison des résultats mesurés avec les résultats simulés 
Dans la figure 7.8, les pertes de conversion mesurées et les pertes de conversion simulées 
avec MDS en fonction de la puissance d'entrée sont tracées sur le même graphe pour 
permettre de les comparer. 
P in 
p u i s  
Figure 7.8 : Pertes de conversion süriul~es et mesurées du doubleur hybride 14-28 GHz 
On remarque qu'en pratique, on a en moyenne 4.5 dB de pertes supplémentaires par 
rapport aux pertes de conversion trouvées avec MDS. 
On se rappelle que MDS, dans ses simulations, ne tenait pas compte des pertes dans le 
substrat- 
Dans la figure 7.9, les pertes de conversion mesurées et simulées du doubleur hybride en 
fonction de la fiéquence du signal d'entrée sont tracées sur le même graphe. 
I l t 1 
13.5 GHz f rea 14.3 GHzR . 
I 13.5EtOO fieq en GHz 14.3E+OOB ' 
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Figure 7.9 : Pertes de conversion mesurées et simulées du doubleur hybride en fonction 
de la fiéquence 
On remarque que le doubleur hybride présente un décalage en fiéquence de 250 MHz. 
La largeur de bande mesurée est plus petite que la largeur de bande simulée (210 MHz vs 
350 MHz). 
Le fait d'avoir un décalage en fiéquence fait en sorte que la fiéquence de sortie du 
doubleur hybride avoisine la Mquence de coupure du guide NRD. Ce qui en t rhe  une 
diminution de la largeur de bande du doubleur. 
7.2.3 Interprétation des résultats 
Sur MDS, nous avons optimisé le doubleur hybride 14-28Ghz pou.  tenir compte de 
l'effet des transitions. Dans notre simulation, nous avons inclus les deux transitions 
microruban-guide MRD. Les pertes de conversion du doubleur hybride sur MDS sont de 
12 dB. Ces pertes représentent les pertes de conversion du doubleur planaire (9.5 dB) plus 
les pertes dans les transitions (2.5 dB). 
Comme mentionné précédemment, MDS ne considère pas les pertes dans le substrat. 
D'après les mesures du doubleur planaire (Chapitre 2), ces pertes s'élèvent à 3 dB. Ainsi, 
les pertes de conversion du doubleur hybride devraient se situer autour de 15 dB. 
Finalement, les mesures expérimentales du doubleur hybride nous ont permis de trouver 
que les pertes de conversion se situent autour de 16.5 dB soit 4.5 dB de plus que les 
,d, ,,- , -,,z, ,---, A m  -& 1 c Al- J - l - - -  
p G l L U  C ~ L I ~ G G V U  U W V G O ~  ~ V G G  (VUS OL L.J UD ~e plus que CC qu-011 airertdaii. 
On peut attribuer les pertes supplémentaires (1.5 dB) aux dimensions plus importantes de 
la partie planaire et au fait d'avoir 4 courbes à 90" dans notre circuit. 
Nous avons simulé avec MOMENTUM, 2 courbes à 90" pou. quantifier 
approximativement les pertes dans les courbes. 
Le layout des courbes simulées est présenté a la figure 7.10. 
Le coefficient de transmission S i 2 simulé à l'aide de MOMENTUM des courbes à 90" 
est présenté à la figure 7.1 1. 
5.0 Qh f rcq 29.0 GiizA 
courbes. .i 
Figure 7.1 1 : Coefficient de transmission S 12 simulé des 2 courbes à 90" de la figure 
7.1 O. 
On remarque qu'au fur et à mesure que la fréquence augmente, les pertes dans les courbes 
augmentent. À basse fiéquence, eues ne présentent aucune perte. 
Autour de 28 GHz, les 2 courbes à 90" introduisent des pertes d'environ 0.5 dB. 
Pour notre circuit final qui comporte 4 courbes à 90°, on doit avoir 1 dB de pertes 
additionnelles. 
L'utilisation des courbes à 90" est nécessaire pour pouvoir avoir un circuit de longueur 
inférieure à 2 pouces qui est la largeur de la fïxture Witron. Maiheureusement, on ne 
peut pas faire de caiibration TRL pour compenser les pertes dans les courbes. 
Nous avons aussi noté un décalage en fréquence d'à peu près 250 MHz. La fkéquence 
optimale de fonctiomement du doubleur hybride se situe à 13.73 GHz au lieu de 14 GHz 
Quant à la largeur de bande mesurée, elle est plus petite que la largeur de bande simulée 
(210 MHz vs 350 MHz). Le décalage en fréquence engendre un diminution de Largeur de 
bande car la kéquence de sortie du doubleur hybride avoisine à uo moment domé la 
fiéquence de coupure du guide NRD. 
En générai, Nous pouvons considérer les résultats obtenus comme étant concluant. 
7.3 Tripleur hybride 9.333-28 GHz 
7.3.1 Intégration du tripleur planaire 9.333-28 GHz au guide NRD 
Comme dans le cas du doubleur, nous avons retiré le filtre passe-bande à 28 GHz car la 
transition microruban-guide NRD agit comme un filtre passe-bande à 28 GHz. 
Le layout du tripleur hybride est présenté à la figure 7.12. 

Les pertes de conversion du tripleur hybride devraient être supérieures d'environ 2.5 dB 
par rapport au tripleur planaire 9.333-28 GHz. Ces 2.5 dB sont attribuables aux pertes 
dans les transitions microruban- guide NRD. Les pertes de conversions simulées sur 
MDS du tripleur hybride devraient tourner autour de 15 dB tandis que les pertes de 
conversion mesurées devraient être égales à 19.5 dB à cause des pertes dans le substrat à 
haute fréquence. 
Comme dans le cas du doubleur, il faut réoptimiser le tripleur de telle sorte à adapter sa 
sortie à la transition microruban-guide NRD et à obtenir des pertes de conversion qui se 
situent autour de 15 dB. Cette demière optimisation a tenu compte des courbes à 90" 
présentes dans le circuit final et a été facilement accomplie par MDS. 
7.3.2 Performances du hipleur hybride 9.333-28 GHz 
7.3.2.a Performances simulées 
Les spectres de puissance à l'entrée et à la sortie du tripleur hybride sont présentés à la 
figure 7.13 et 7.14 respectivement. La puissance d'entrée au niveau de la diode est aussi 
présentée sous forme de tableau à la figure 7.13. 
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Figure 7.13 : Puissance à I'entrée du tripleur hybride, Pin, et puissance au niveau de la 
diode Pd 
On remarque qu'il y 0.3 dB de perte dans le réseau d'entrée du tripleur hybride. 
Figure 7.14 : Puissance de sortie du tripleur hybride 
D'après l'équation 1.6, on peut calculer les pertes de conversion 
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d'entrée. On remarque qu'on a un minimum de pertes de conversion 
d'entrée se situe autour de 1 1 dB. 
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Figure 7.15 : Pertes de conversion du tripleur hybride en fonction de la puissance d'entrée 
Pour évaluer la largeur de bande du tripleur hybride, nous avons fixé une tolérance de - 
2dB sur la variation des pertes de conversion. 
La figure 7.16 montre la variation des pertes de conversion du tripleur hybride en 
fonction de la fréquence. La puissance d'entrée est fixée a 1ldBm. 
pin5=10*iog(500*real (vin*conj(i in. i 1)  1 
p~ut2=10*1og(S00*reaI(vout*c~nj(iout.ir)l 
Figure 7.16 : Pertes de conversion du tripleur hybride en fonction de la fiéquence pour 
une puissance de 1 ldBm 
On a fixé une marge de 2dB dans la variation des pertes de conversion pour déterminer la 
largeur de bande. 
AL=2dB 
Lz9.46GHz - 9.32GHz = 140MH~. 
7.3.2 b Performances rneswkes 
Nous avons procédé de la même manière que pour le doubleur hybride pour mesurer les 
performances du tripleur hybride. 
La puissance mesurée par le puissance-mètre correspond à la puissance de la troisième 
harmonique. 
Le montage du banc de mesure est le même que celui de la figure 4.19. 
Nous avons mesuré la puissance à la sortie en fonction de la puissance, et de la fiéquece 
du signal d'entrée. 
a Mesures des pertes de conversion 
Dans ie cas du tripieur nybricie, nous n'avons pas noré de ciecaiage en frequence. Les 
pertes de conversion sont minimales à 9.33 1 GHz- 
Nous avons noté la puissance de la 3"' harmonique (28Ghz) pour chaque valeur de la 
puissance d'entrée qui varie de -2 à l6dBm. 
La puissance d'entrée, puis-in, est déduite de la manière suivante : 
puis-in = puis-source - perte dans le câble d'entrée à 9.333 GHz 
La puissance de sortie, pout28, est déduite de la manière suivante : 
pout28 = pout-lu + perte dans le câble de sortie à 28Ghz 
Les pertes dans le câble d'entrée à 9.333Ghz sont égales à 1 -77dB. 
Les pertes dans le câble de sortie à 28Ghz sont égales à 4.18dB. 
Les pertes de conversion sont déduites de la manière suivante : 
L, = puis-in - pout28 
La puissance d'entrée, la puissance de sortie à 28Ghz et les pertes de conversion 
mesurées du doubleur hybride se trouvent à la figure 7.17. 
pin 
Figure 7.17 : Puissance d'entrée, puissance de sortie et pertes de conversion mesurées du 
tripleur hybride 
Pour une puissance d'entrée de 1 1 -23 dBm, on a des pertes de conversion d'environ 2 1.6 
dB. 
Mesure de la Largeur de bande du tripleur hybride 9.333-28 GHz 
La puissance d'entrée est fixée à 12.23 dBm. 
Nous avons noté la puissance de la 3"' harmonique pour des fréquences d'entrée qui 
varient de 9.1 GHz à 9.7 GHz. 
Pour évaluer la largeur de bande du tripleur, nous avons fixé une tolérance de -2dB sur la 
variation des pertes de conversion. 
La figure 7.18 montre la variation des pertes de conversion mesurées du tripleur hybride 
en fonction de la fiéquence. 
Figure 7.2 8 : Variation des pertes de conversion mesurées du tripieur hybride en fonction 
de la fiéquence pour une puissance d'entrée de 12.23 dBm 
On a fixé une marge de 2d.B dans la variation des pertes de conversion pour déterminer la 
largeur de bande. 
AL=2dB 
L=9.52G& - 9.18GHz = 340 MHz. 
0 Comparaison des résultats mesurés avec les résultats simulés 
Dans la figure 7.19, Les pertes de conversion mesurées et Les pertes de conversion 
simulées avec MDS du tripleur hybride en fonction de la puissance d'entrée sont tracées 
sur le même graphe pour permettre de les comparer. 
p i n  
pu is  
Trace 13=L3_mes 1 
L3 - rnesl=tripleurhybride. .pin-tripleurhybride. .pout 
Figure 7.19 : Pertes de conversion simulées et mesurées du tripleur hybride 9.333-28 
GHz 
On remarque qu'en pratique, on a en moyenne 6 dB de pertes supplémentaires par rapport 
aux pertes de conversion trouvées avec MDS qui ne considère pas les pertes dans le 
substrat. 
Dans la figure 7.20, les pertes de conversion mesurées et simulées du tripleur hybride en 
fonction de la tiéquence du signal d'entrée sont tracées sur le même graphe. 
9.0  GHz 
9.OE1.00 
f rea 
fieq en GHz 
1 i 
Trace l4=L3-f req 1 L3-freql=12.23-tripleurhybride..pout-freq 
Figure 7.20 : Pertes de conversion mesurées et simulées du tripleur hybride en fonction 
de la fiéquence 
La largeur de bande mesurée est deux fois plus grande que la largeur de bande simulée 
(340 MHz vs 140 MHz). 
7.3.3 Interprétation des résultats 
Sur MDS, nous avons optimisé le ûïpleur hybride 9.333-28Ghz pour tenir compte de 
l'effet des transitions qui présentent en moyenne 2.5 dB de pertes. Les pertes de 
conversion du tripleur hybride sur MDS sont de 15.5 dB. Ces pertes représentent Les 
pertes de conversion du tripleur planaire (13 dB) plus les pertes dans les transitions (2.5 
dB)- 
Comme mentionné précédemment, MDS ne considère pas les pertes dans le s u b m t  
D'après les mesures du tripleur résistif planaire (Chapitre 4), ces pertes s'élèvent à 5 dB. 
Ainsi, les pertes de conversion du îripleur hybnde devraient se situer autour de 20.5 dB. 
Finalement, les mesures expérimentales du tripleur hybride nous ont permis de trouver 
que les pertes de conversion se situent autour de 21 -5 dB soit 6 dB de plus que les pertes 
de conversion trouvées avec MDS et 1 dB de plus que ce qu'on prévoyait. 
Comme pour le doubleur hybride, on attribue les pertes supplémentaires (1 dB) aux 
dimensions plus importantes de la partie planaire et au fait d'avoir 4 courbes à 90" dans le 
tripleur hybride. D'après la f i m e  7.1 1, Nous avons évalué les pertes dans les 4 courbes à 
environ 1 dB à 28 Ghz. 
Contrairement au doubleur hybnde, le tripleur hybride ne présente aucun décalage en 
fiéquence. Ainsi la largeur de bande mesurée ne se trouve pas diminuée. elle est même 
deux fois plus grande que la largeur de bande simulée (340 MHz vs 140 MHz). 
Les résultats obtenus s'avèrent en général satisfaisants. 
7.4 Conclusion 
Ce chapitre représentait l'étape finale de notre projet soit L'intégration du doubleur et du 
tripleur au guide NRD. Les performances détaillées des circuits obtenus y ont été 
présentées. 
Les pertes de conversion mesurées du doubleur hybride s'élèvent à 16.5 dB et sa largeur 
de bande est de 210 MHz. Pour le tripleur hybride, ses pertes de conversion mesurées 
s'élèvent à 21.5 dB et sa largeur de bande est de 340 MHz 
L'écart entre les performances mesurées et simulées s'explique par la présence de courbes 
à 90° qui présentent des pertes à hautes fréquences (28 GHz) et par les dimensions plus 
importantes de la partie planaire. 
Les résultats obtenus expérimentalement valident ainsi toutes les étapes de conception et 
du fait même le concept d'intégration du guide NRD aux circuits planaires. 
Conclusions et recommandations 
Au cours de ce mémoire, toutes les étapes de conception du doubleur et tripleur de 
fiéqence en technologie microruban et leur intégration au guide NRD ont été expliquées 
en détails et mises en oeuvre. Les différentes mesures effectuées prouvent que le concept 
d'intégration des circuits planaires au guide NRD est réalisable et dome des résultats 
satisfaisants étant donné la technologie utilisée (MIC) et les contraintes de fabrication. 
Le doubleur hybride 14-28 GHz conçu a des pertes de conversion égales à 16.5 dB soit 4 
dB de plus que le doubleur planaire (12.5 dB). L'augmentation des pertes est amibuable 
aux pertes plus importantes dans la partie planaire à cause de ses dimensions plus grandes 
et de ses courbes à 90". 
Quant au tripleur hybride 9.333-28 GHz, ses pertes de conversion mesurées se situent 
autour de 21.5 dB soit 4.5 dB de plus que le tripleur planaire (17 dB). Comme pour le 
doubleur hybride, l'augmentation des pertes est due aux dimensions plus importantes de 
la partie planaire, aux courbes a 90" et aux transitions microruban-guide NRD. 
Au cours de nos mesures, nous avons remarqué que nos doubleur et tripleur hybrides 
jouissent d'une bonne largeur de bande ce qui permet de les utiliser pratiquement sur 
toute la bande de fréquence des systèmes de communications locales multipoints 
'LMCS'. 
Les performances en tant que telles des multiplicateurs conçus, autant planaires 
qu'hybrides, sont quelconques. Ceci est dû au fait que ce sont des multiplicateurs 
résistifs, et non réactifs. Pour obtenir de meilleures performances, il faut avant tout 
utiliser un multiplicateur réactif avec une diode varactor très performante aux fréquences 
millimétriques. 11 ne va pas sans dire qu'une bonne précision de fabrication des Wire- 
Bond et des Via-holes est de mise pour obtenir de meilleurs résultats. Le modèle exact de 
chacun d'eux est nécessaire pour faire un design rigoureux, 
L'utilisation d'une diode varactor à barrières quaritiques (QBV) par exemple serait 
appropriée pour obtenir des pertes de conversion minimales aux Wquences 
millimétriques. En effet, des pertes de conversion de l'ordre de 2 dB pour un tripleur sont 
possibles avec ce genre de diode. 
D'autre part, pour minimiser les pertes dans la partie planaire, il faut la miniaturiser. 
L'utilisation de la technologie MHMIC ou même de MMIC est recommandable. Ainsi, 
les dimensions de la partie planaire seraient réduites et les courbes à 90" seraient 
supprimées. 
11 est vrai que les deux transitions microruban-guide NRD présentent 2 dB de pertes mais 
elles permettent d'utiliser le guide NRD dans sa bande de fréquence de prédiction et de 
bénéficier de tous ses avantages. En effet, le guide NRD permet de concevoir des circuits 
passifs présentant des pertes minimes aux fiéquences millimétriques ce qui n'est pas le 
cas avec les circuits planaires. Cet avantage du guide NRD compense les pertes dans les 
transitions. De plus, les techniques de conception des circuits passifs en guide NRD ont 
été développées et approuvées au sein du laboratoire POLYGRAMES. 
Suite à ce projet, le principe d'intégration des circuits planaires au guide NRD s'avère 
très faisable. D'autres circuits hybrides actifs tels que les amplificateurs, mélangeurs et 
antennes actives combinant les avantages de la technologie planaire et du guide N'RD 
sont très réalisables. De plus, les circuits hybrides sont facilement intégrables dans un 
système grâce à leurs interfaces planaires. 
En attendant de développer des logiciels de conception de circuits actifs adaptés au guide 
NRD, cette configuration hybride de circuits représente une bonne alternative qui permet 
d'utiliser les logiciels de conception de circuits micro-ondes qui existent déjà et de 
bénéficier du savoir-faire acquis dans le domaine de conception des circuits planaires tout 
en tirant profit des faibles pertes du guide NRD aux fiéquences millimétriques. 
Il reste à espérer que cette tentative encouragera l'utilisation du guide NRD et contribuera 
à le sortir de sa phase de marginalisation d'autant plus qu'à l'avenir la bande 
millimétrique sera largement utilisée dans les systèmes de communication. 
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Annexe A 
Caract6ristiques de la diode HP-HSCH 53 1 8 
Medium barricr 
u 
HSCH-5312 0.15 pF 16 Ci bcamkad 
DC tested single 
HSCH-5314 0.15 pF 
RF tested 
Lori- bnrrier 
part nurnber CT R~ plickagc outlinc d x a  skc: FAXbztk 
HSCH-5340 0.10 pF 20 Sî beamlead cm 
. RF tcstcd single ._-..- - ..-y: - 
---..-. HSCH-5330 0.10 pF 20n beamlead pJcamIoa g 5 3 ~ ~ 3  
DC tcstcd single - - 
HSCEI-5531 0.1 0 pF 20 n beamlead ~ m I c a r z l o z  
DC testcd A Cr < 0.02 A RD c ; S1 s e r i s  pair - 
batch matchcd 
A Vrc 10 mV 
P F 
Equivalcnt Circuit mode1 
HSCH-53 14 
panmeter unics 1.0 n,4 1 .  A 3.0 mA 10 UA 50 CA 159 t ~ 4  
d f  bias ~:l"oils s:!fbis DC biris OC b i s  DC b i ~  
Rs ohm 5.0 5 -2 5.0 2.5 4.7 2.1 
prranitte: unis 1.0 mX 1-5 A 3.0 n.4 20 UA 50 L.; 15.2 u-4 
s e i f  b i x  =is :5 i l s  seIT bizs DC bias DC iiz DC b i s  
Rs ohm 5.1 5.0 5.0 5.1 3 -9 4-7 
W ohm 244 I 7s 1 09 2050 655 247 
Cj pF 0.16 o. 15 0.19 O. 1 s o. 151 o.:l) 
pannictcr units 1.0 mA 76 UA 50 UA 1 50 c.2- 
sclf l i a s  DC b i x  DC bix  DC b i s  
- - PG ohm 11 11  1 1  11 .. _.,, . Rj - -  -. . - .  . _ . -  ohm 267 1400 560 1 S7 
- Cj PF 0.1 1 0.09 0.09 0.10 
Thz panmeters are fora single diode. Parameten also apply ro clte individual dio&s !rithin ruii l t$lt  
diode configurations (HSCH-5512 or HSCH-553 1). 
The following file can be copied for use in fkqucncy donizin simukitors. tiighli$tc i i c  test bcavctc t5.z horizoncd rule; by 




Sclection Guide Index Schotth PIN, m w  & mmw Diodes 1 - -  ÙJTs;FET T r n n r i s t k % T r e T f ; :  othcr ~ k f m r i d  A~irmblicr 
HS CH-5318 and HS CH-531 6 
5 Parameters a t 20 mA 
The followin~ fiie cm bc copicd for use in Eequency domain sirnulmxs. Highlight ihc rzs: benvct:: CI$ horizontid rules by 
dngging you mouse over it. ~5en copj. to th2 clijiboxd (in morc ~CO\VS=C~ ,  do this usin5 i;L.< Edic p d l  dan-n menu or cntcr 
CTRL+C). 
! 5SCH-53L8 arid ESCE-5316 Schosckj diodes 
!S-para=sters a= 20 cicroan?s exteznsl bizs. Last a?ds==f E/7 /44  

El=&i& SgzC[iw:ions fx RF Les&f aïades a; Ta = +25C 
rrr Jra- 
% K d d  
,.,tl a~ 1 3X aIC CJ.1 u.; 4 r z e:i : $9: s : .  1 S I V  U*.a r i *  1 
$jgan-b- llgmv I""I 2Ü. 1 se *>> 1 is : i  1 4 i rr : .s  ! rr-2 ci-> 
s1:aTs-t s121lZ:= " - 6 1  ," 203 U;p*q 4 1 ' 3  I CtG 
I I I 1 I 1 
! 
I 
i :" 1 ;*z 
I I I 
sJlta%- ::Xe: l J .mu. I 11: JIU 1s: IL C l i  [ X i :  a s  ' s i m x - a  S I Z ~ V  l - 1 :& 114 159 13-1 j .Z Cü 
I:ISTSV ( J?r:Iii L S ~  1 7s- CS 113 
i XSrk 
L - u f & - - G C )  
' 1 *" 
$*-:W.< z;-G-.- : \-*-r:. 
~a I ,.-A : 1 a 1 
C*-M%Ck. l sa:? t ::  . 
Annexe B 
Caractéristiques de la diode varactor de marque METELICS MSV-34067 
CORPORATION 
VARACTORS 
30-Volt f4SV 34,000 
G5-Volt MSV 38,000 
60-Vol t M S V  40,000 
Fea tures 
High-0 
Varactor Speclffcatlons @ 2S°C 
Varactor Specfflcattons Q 2-5OC tcon.Ii?rrq 
Silicon \faractor Description Maximum Ratings 
i'dETELiCS CORPORAÏIC);.: 
97 j S:< :- ;:0ri-f~ 
St,a'i',=? 5- CA 9iP2 - I e:z;i.=- 5 (e!73 7 - 3  2 f 
n / ~ ;  S X - 3 3 ~ 5 3 7  
FSCfit: Z <;.GE 59355 
Typical Data 
1.': Fohrard Currr) 
Performance Information Q 25OC 
Junction Capacitance vs Reverse Bias 
Go12 Pa2 C Oia 
Annexe C 
Modèle de diode dans MDS et paramètres Spice 
Parame ters 
- -  - 
Zar PYYncrcr masucc=nc r=rnpe.uun. 
t3' 1 ri9 ~ l i c k  [lh) nais  cce:ii,icat 0 . 0  
AI 1 [d n i c h r  (1i0 noise u p m ~ ~  11-c 
RS (RSI S& c~is<z'~cc  M&Is tav diF:ct;lc e:b~ism in L !  tio<le: csiswt:;  d e  ta 
r o n a d o n s  tu L k  rcmi,-o&ucocdiuck. sac! hi&-lael inj&n c&cu riur ==tif? tr- - . c*~~ i t r iüp  oi ut UIOÉC I 
[CjOi Zcm biujun:~ion cp5ac1=s S u c c P o n c y x i ~ ~ ~  Eue ro dc$aion rcgi:;? e.t--,. C -0  P n-2 
ICj ii tn&M s 2 fi~axionof votuge. v.d cjo iE Ihe nIueof Cj JL tcro bùr CC. 1 - .. [ c q  Tmît  t i r .  blinizxm ticc ccq*~Ld CO scae or remove c b g e  auscd b~ c C s i  1 ininorin Ellriui mvir.: ::ru jundoe  l i c l & d  in nonKrex juic5m c ~ 9 : S s c e  CD- ( O  
I E G J  ~ z n â  plp. ~d w G,ii~=~ihc c n t e c u ~  nnxion of IS. 11.:~ 4~ 
Vu' VI] Iuxfion porzn5hL BtZc-ia paczncùl Cue ta spxc c.Sarjc kgion oijuriais- A h  
er:rrtd w s m. 
DI1 J w d o n  e s ~ o r i e C d  f270r. Skoc!: r-ip fan 05 lot yi abn.ptIy gddj-zz-tion t~ 0 - 5  
0.33 for a l i n d y  j~wbn. Ako kwxt ai grz ing  cee5&ssslr 1 
I [nl Emiirion coc5:i:z; L.'s:f k cur;e;lC %&an for i C d  CicCz. Skodd k kc:~::~ 1 2 - C I 
?C IFCI Cscfici:a< Ci:  hr.~zf b i s  eqScEon no;-it~?c'c fomuir Deznniz= 6:: f f ~ - i b c  1 J - 5  
p ~ i e c  tcwc:n bi= r,-&:iri go\zming r==-=s: 5 i x  z3d farxxd Fu;. 
SI'STEV-GE'TKLTED P A R w ~ ~ E ~  
se I ~ d i  r i p d  c o n d ~ c r : t  (jUI. y 9  = [Di' VD. Y tSc o;caric~ p i z t  1 
I~.?ul!*si~aA a p x i z - ( C D ;  CD = QW VD. sl t t d  a$r,:ix; p o i x  1 
- 
Diode Model and Model Form 
Notes 
Noise parameters a r e  defined and discussed in Paolo Antognetti and Giusoppe 
Mmsobrio, eds., Semiconductor Deuice M.odelùtg luith SPICE. Xew E5rk  XcGrau--Hill, 
19SS. The diode model iri MDS includes interna1 shot noise. Tht valus is @\-en by the 
equation 2(q)(Id)(B), where Id iç the diode currcnt and B is the bandwidt'ri for noise 
=!;-=:L (A:f;ÿ!k = 1 Xz). T ~ E  SZZI~; r e à s i ù ~  dàù ~ùiiiti'uu te5 no&. 
IS, ZBV, RS, and so on, are por-square-meter. The value for arza should bt tC3 nurnbcr of 
cells. If you do use actual area, be sur2 tha t  rs (and so on) corrqond.  Exxnple: t he  
default d u e  fat  area is 1 square meter, the actuai ce11 site is 3 square ur=. For two 
cetls, the value for a rea  is 2. 
Sptem-generated pararnettrs are readable o n 1 ~  They are  a product of t k  simulator. 
A syrnbol conponent mus: be used with this model component. More t h r ~  one symbol 
cornponent can refer to thr same modol cornponent. IC i s  possibls to read r t -  value of the 
internal anode voltage \*:ha the respective ohmic resistance iâ nonzero. ?-3 options 
cornponent must be insertzd on the circuit page, and OUTPLY x::=zic- ::z>zs must bo 
answered ysr. The no& is IabeIIed laser .nace. For example, th2 node 11zrr.5 for the 
internal anade of cxsm is C.wm.a, 
